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RESUMO
PELEGRIN, Jessé de. Uma Nova Estratégia de Controle Baseado em Modelo de Per-
das Para Melhoria de Eficiência Energética em Motores de Indução. 2013. 85 f. Dissertação
- Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica. Universidade Tecnológica Federal do
Paraná. Pato Branco, 2013.
Este trabalho desenvolve um novo método de controle de eficiência energética no aci-
onamento de motores de indução. Esta técnica utiliza um modelo de perdas e uma estrutura de
controle baseada no mínimo consumo de energia elétrica. Em um primeiro momento, são apre-
sentados os estudos com os principais controladores de eficiência energética da última década.
Depois, são apresentados os modelos elétricos e mecânicos do motor de indução trifásico, a
partir do modelo clássico, com o eixo de referência qd0. O controlador utilizado, é o controle
por campo orientado indireto (IFOC - Indirect Field Oriented Control), composto por uma ma-
lha externa de controle de velocidade e fluxo, e uma malha interna de controle de correntes,
que demonstram um bom desempenho de torque e velocidade. Por se tratar de um controlador
IFOC, onde os parâmetros do motor são fundamentais para obter bons resultados, o ensaio do
motor de indução é realizado e apresentado. Sabendo-se das principais fontes de perdas do
motor, o controlador de eficiência energética pode ser elaborado. O controlador baseado no
modelo de perdas (LMC -Loss-Model-Based Control) é descrito, assim como o controlador de
busca recursiva (SC - Search Control), ambos muito utilizados na literatura. O LMC proposto
é implementado através de curvas padrão de fluxo ótimo baseado na potência absorvida, de-
pendendo da carga no eixo do motor, uma nova curva padrão é utilizada. O controlador de
eficiência proposto chamado de (MBC - Model Based Control), utiliza o método LMC com um
controlador IFOC, este é simulado via software Matlab e verificado experimentalmente atra-
vés de uma plataforma de acionamento projetada e montada, conforme o projeto descrito. O
controlador de eficiência proposto, é comparado com o acionamento de fluxo constante e com
o controlador SC, para diferentes perfis de carga no eixo. Para todos os casos o controlador
proposto, apresentou o melhor rendimento da máquina.
Palavras Chaves: Motor de Indução Trifásico. Eficiência Energética. Controle Veto-
rial. Fluxo Ótimo.
ABSTRACT
PELEGRIN, Jesse de. A New Control Strategy Based on Model of Losses to Improve
Energy Efficiency in Induction Motors. In 2013. 85 f. Dissertation - Graduate Program in
Electrical Engineering. Federal Technological University of Paraná. Pato Branco, 2013.
This paper develops a new method of controlling the drive energy efficiency of induc-
tion motors . This technique uses a model of losses and a control structure based on minimum
energy consumption . At first , studies with the main drivers of energy efficiency in the last
decade are presented . Then the electrical and mechanical models of three-phase induction mo-
tor are presented , from the classic model , with the reference axis qd0 . The controller used is
an indirect field-oriented control (IFOC), composed of an outer control loop speed and flow ,
and an inner current control loop , showing a good performance of torque and speed. Because
it is a IFOC controller, where the engine parameters are critical to obtain good results , the
testing of induction motor is carried out and presented . Knowing the main sources of losses
of the engine, the controller of energy efficiency can be drawn . The loss model based (LMC)
controller is described , as well as the controller recursive search (SC), both widely used in
the literature . The LMC proposed is implemented through optimum standard curves of flow
based on power absorbed. Depending on the load on the motor shaft , a new standard curve
is used . The proposed controller called efficiency ( MBC - Model Based Control ) uses the
LMC method with a IFOC controller , this is simulated via textit software emph Matlab
and verified experimentally through a platform drive designed and assembled , as the project
described . The controller proposed efficiency is compared with the drive and the constant flow
controller SC to different profiles of the axle. For all cases, the proposed controller showed the
best performance of the machine .
Keywords: Three-phase Induction Motor. Energy Efficiency. Vetor-Control . Optimal
Flux.
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1 INTRODUÇÃO
O racionamento de energia elétrica ocorrido em 2001, quando veio a público a crise
do setor elétrico no Brasil, fez crescer em todo o país, a necessidade de se tomar medidas
para economia e planejamento de consumo. A necessidade de um sistema elétrico confiável,
o elevado percentual de perdas de energia no consumo e pressões ambientais intensificaram
as ações de eficiência energética na geração, distribuição e no consumo final. As ações de
eficiência energética visam a redução de perdas e consequentemente o desperdício de energia
[SOLA e KOVALESKI, 2004].
O setor industrial consome quase a metade da energia elétrica produzida no país. As-
sim são verificadas, junto às indústrias, ações de eficiência energética com relação aos pro-
gramas de conscientização, de gestão energética e utilização de tecnologias energeticamente
eficientes. Deste consumo de energia elétrica na indústria, 70% está diretamente relacionado
com os motores elétricos [MALJKOVIC et al., 2001].
Motores de indução (MI) são as máquinas mais utilizadas no meio industrial devido
a suas vantagens conhecidas, incluindo a robustez, confiabilidade, preço baixo e reduzida ma-
nutenção. Os MIs são usados no setor industrial e comercial em uma ampla gama de aplica-
ções, tais como ventiladores, compressores, bombas, transportadores, bobinadeiras, moinhos,
transportes e elevadores. O acionamento do MI pode ser realizado por ligação direta, estrela-
triângulo, compensadora, soft-starter e inversores de frequência. Cada forma de ligação atende
uma característica específica de operação do equipamento que se encontram. A variação de
velocidade se faz necessária em inúmeras aplicações industriais. Nestes casos, os acionamen-
tos mais adequados são realizados através de inversores com controle escalar e vetorial. Para
aplicar estes métodos de acionamentos, o estudo do modelo do MI se faz necessária para obter
uma descrição aproximada do comportamento das grandezas internas da máquina. No caso do
motor de indução trifásico, o comportamento dinâmico dever ser obtido através das equações
de corrente, velocidade, torque e fluxo magnético [AGUIAR e CAD., 2000].
As aplicações industriais se dividem principalmente em controle de velocidade e de
posição. Dentre as que necessitam de controle de velocidade, existem algumas que exigem
maior desempenho dinâmico (torque, velocidade). Nestas, o controle vetorial é imprescindível.
Assim, a busca da variável a ser ajustada é especialmente para o desenvolvimento do contro-
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lador de velocidade, de modo a otimizar o desempenho do motor [THANGARAJ., 2011]. A
técnica de controle vetorial possibilita a manutenção do torque mesmo a máquina operando
em baixas velocidades, através do desacoplamento da corrente, do fluxo e do torque, permi-
tindo que estas variáveis possam ser controladas de forma independente [SOUZA et al., 2007].
Apesar do acionamento dos motores de indução apresentarem um custo mais elevado, o alto
rendimento dos mesmos permite uma significativa diminuição no consumo de energia elétrica,
principalmente nas aplicações que necessitam potências mais elevadas e em sistemas onde o
acionamento atua com variações de velocidade. O apelo pela conservação de energia justifica
ainda mais a utilização destes equipamentos. O acionamento por inversores necessita de uma
modulação por largura de pulso (PWM - Pulse Width Modulation), que possibilita eliminar
harmônicas de baixa ordem da tensão de saída de inversores.
Os motores de indução tem uma alta eficiência quando operam em velocidade e torque
nominal. Logo, para cargas menores, as perdas no entreferro aumentam, reduzindo a eficiência.
A eficiência de um motor de indução pode ser melhorada através da minimização das perdas
elétricas. Uma maneira de melhorar a eficiência é ajustar o fluxo. Na literatura usualmente
são utilizadas três abordagens: o uso de mínimas correntes de estator [DONG e OJO, 2006],
controle baseado no modelo de perdas [DONG e OJO, 2006] e o uso de controladores baseados
em lógicas alternativas, por exemplo, a lógica Fuzzy [THANGA et al., 2009]. Em [SCARMIN
et al., 2010] a eficiência no acionamento de motores de indução utiliza técnicas de controle
adaptativo em tempo discreto, uma combinação da busca recursiva (SC - Search Control) com
o modelo de perdas (LMC - Loss-Model-Based Control), este método obteve bons resultados
para motores de indução com a carga reduzida. A pesquisa de [UDDIN e NAM, 2008] apresenta
um controle utilizando LMC para determinar o fluxo ótimo para diferentes perfis de carga,
melhorando a eficiência do motor de indução.
As estratégias de controle utilizadas na literatura, com o objetivo de melhorar a efici-
ência do MI, são baseadas em uma busca recursiva (SC - Search Control), em um controlador
basedo no modelo de perda (LMC), ou em uma combinação de ambos os controladores [RAJ
et al., 2009]. Em [SCARMIN et al., 2010], uma combinação dos controladores SC e LMC foi
unificada e nomeada pelo autor como (HAEC - Hybrid Adaptive Eficiência Controller). Esta
abordagem tem boas características, como a rápida resposta do controle LMC e o fluxo adapta-
tivo ideal de controle SC. Este método pode melhorar significativamente o consumo de energia
para cargas leves. A implementação de um controlador baseado em eficiência LMC depende
das características instantâneas, como resistências e indutâncias do estator e rotor. Em [OUADI
et al., 2010], a estratégia do controle de eficiência usa a relação entre a corrente do estator e
o fluxo do rotor obtidos experimentalmente. A curva corrente versus o fluxo fornece a quanti-
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dade necessária de fluxo para manter o torque no eixo para uma dada corrente do estator. No
entanto, a execução do controlador de eficiência com base nesta abordagem, em que uma curva
de corrente do estator versus fluxo rotórico, é obtida para um determinado motor e é estendido
para um caso geral. Desta forma, quando o parâmetro do motor é alterado, a curva ideal não é
mais válida.
O controlador LMC tem uma resposta rápida e as ondulações de torque são reduzidas
quando comparado com os controladores SC. No entanto, o sucesso deste método depende da
modelagem precisa do motor e das perdas do modelo. Em [UDDIN e NAM, 2008], é apre-
sentado um modelo de perdas para o método de controle FOC, tal como em [TAKAHASHI
e NOGUCHI, 1986], onde é apresentado um outro modelo de perda usando uma abordagem
denominada controle de torque direta (DTC). Os autores usam as perdas no ferro e as perdas no
cobre como meta de otimização. Neste trabalho é apresentado um novo modelo de controlador
de eficiência baseado na abordagem IFOC. Este controle é responsável em minimizar o fluxo de
referência, a partir das correntes de alimentação do MIT. Com a diminuição controlada da cor-
rente estatórica, para velocidades e cargas a baixo do valor nominal, o rendimento da máquina
pode ser aumentado consideravelmente.
1.1 OBJETIVOS
1.1.1 OBJETIVO GERAL
Neste trabalho propõe-se um novo modelo de perdas com a finalidade de melhorar a
eficiência energética em motores de indução.
1.1.2 OBJETIVOS ESPECÍFICOS
• Realizar a análise do MI, a partir de modelos matemáticos consolidados na literatura,
utilizando simulações computacionais para diferentes condições de operação;
• Desenvolver algoritmos, para implementação da técnica de controle de velocidade IFOC,
também como analisar seu desempenho, através de simulações computacionais;
• Analisar diferentes técnicas de controle, para melhoria da eficiência energética do MI,
disponíveis na literatura e propor uma nova estratégia de otimização de eficiência que
leve a um melhor desempenho, reduzindo as perdas do motor de indução.
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• Projetar e implementar uma plataforma de acionamentos para MI, baseada em processa-
dores digitais de sinais e realizar a validação experimental para condições de operação
real considerando as técnicas de otimização e o controlador IFOC.
1.2 ESTRUTURA DO TRABALHO
Nos capítulos que compõe esta dissertação são descritos os conceitos, teorias, técni-
cas de modelagem e controle empregados para validação de uma nova estratégia de controle
baseado em modelo de perdas para melhoria de eficiência energética em motores de indução.
No Capítulo 2 é apresentada a modelagem e o controle do motor de indução, modelos
dinâmicos, modelo elétrico, transformada qd0, modelo do fluxo rotórico e modelo mecânico. A
verificação do modelo matemático é realizado através simulações computacionais. Apresenta-
se ainda o controle do motor de indução, controle escalar, controle vetorial, métodos de orienta-
ção de campo e simulações do MI com controlador IFOC. No Capítulo 3 aborda-se a eficiência
energética, as perdas do MI, as principais técnicas de controle apresentadas na literatura, as
quais servem de base para o modelo de controle proposto. No Capítulo 4 apresenta o projeto
da plataforma de acionamento, os resultados experimentais obtidos com o controle IFOC, com
o controle de fluxo para o aumento da eficiência e as comparações dos métodos abordados,
todos os casos sendo analisados com distúrbios de cargas. No Capítulo 5 estão descritas as
conclusões, contribuições e sugestões para trabalhos futuros.
23
2 MODELAGEM E CONTROLE DO MOTOR DE INDUÇÃO
Este capítulo apresenta a modelagem elétrica e mecânica do motor de indução trifá-
sico, assim como a simulação deste modelo. O modelo do motor de indução envolve diversas
variáveis como tensão, corrente e fluxo no estator, e através da transformada de Park [PARK,
1929] estas variáveis são representadas num referencial genérico. Trata-se de uma matriz de
transformação linear que, ao ser aplicada, obtém-se um conjunto de equações [KRAUSE et al.,
2002], as quais servem para simplificar matematicamente o modelo do motor de indução. Di-
versos trabalhos têm utilizado o modelo baseado em uma referência arbitrária para o motor de
indução assíncrono e a referência fixada no rotor para o motor síncrono. Esta referência arbitrá-
ria será utilizada para apresentar uma metodologia prática. Na seção 2.3, a simulação utilizando
esta referência é apresentada, validando o modelo.
2.1 MODELO DINÂMICO DO MOTOR DE INDUÇÃO
As relações existentes entre as grandezas elétricas, magnéticas e mecânicas no motor
de indução podem ser modeladas matematicamente através do circuito equivalente e equacio-
nado sob a forma de matrizes de estado. Resultando em um modelo que engloba as principais
dinâmicas durante o funcionamento.
2.1.1 MODELO ELÉTRICO TRIFÁSICO DO MOTOR DE INDUÇÃO
A modelagem do motor será baseada conforme [KRAUSE et al., 2002], que utiliza
um motor de indução trifásico de dois pólos, conforme a Figura 1. O motor é considerado
simétrico, com enrolamentos idênticos e defasados em 120◦, o fluxo no entreferro é considerado
constante e a resistência que representa as perdas no núcleo são desconsideradas. Na Figura 2
é apresentada a representação dos enrolamentos do estator e rotor. As variáveis utilizadas para
o estator estão representadas pelo subscrito “s” e para o rotor pelo subscrito “r”. As fases são
nomeadas pelas letras a, b e c.
No circuito equivalente são consideradas a resistência do estator rs, a indutância do
estator Ls, a indutância de magnetização ou mútua Lm, a resistência do rotor rr e a indutância
do rotor Lr. O enrolamento do estator tem Ns espiras e o rotor com Nr espiras.
24
'
s
a
'
r
a
'
r
b
'
r
c
'
s
b
r
b
r
a
r
c
s
c
r
b
s
b
s
b
'
s
c
s
c
r
c
s
a
s
a
r
a
w
r
q
r
eixo estator
eixo rotor
eixo
eixo
eixo
eixo
eixo
eixo
Figura 1: Representação do motor de indução trifásico de dois pólos.
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Figura 2: Circuito elétrico do motor de indução trifásico conectado em Y.
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Em [KRAUSE et al., 2002] as equações de tensão e fluxo para o motor de indução são
descritas, sendo as variáveis do rotor referidas ao estator. As Equações (1) e (2), apresentam os
vetores do estator e do rotor, respectivamente,
vabc_s= rs.iabc_s+λ˙abc_s (1)
vabc_r
,= rr.iabc_r
,+λ˙abc_r
, (2)
onde (.) refere-se à d/dt e (,) a variável vista no lado do estator. Os fluxos dependem das
correntes e indutâncias, conforme apresenta-se nas Equações (3) e (4).
λabc_s= Ls.iabc_s+Lsr
,.iabc_r
, (3)
λabc_r
,= (Lsr
,)T .iabc_s+Lr
,.iabc_r
, (4)
As indutâncias envolvidas são apresentadas em forma de matrizes,
Ls =

Lls + Lms −1/2Lms −1/2Lms
−1/2Lms Lls + Lms −1/2Lms
−1/2Lms −1/2Lms Lls + Lms
 (5)
Lr
, =

Llr
, + Lms −1/2Lms −1/2Lms
−1/2Lms Llr, + Lms −1/2Lms
−1/2Lms −1/2Lms Llr, + Lms
 (6)
em que Lls representa a indutância de dispersão e Lms a indutância de magnetização, esta soma
é a indutância de uma fase do estator. Sendo os parâmetros do rotor referidos ao estator, a
indutância de dispersão do rotor é Llr, = (Ns/Nr)2.Llr e a indutância mútua se torna a mesma
entre as bobinas. Uma vez que Lms = (Ns/Nr).Lsr e Lsr, depende da posição θr, a relação
entre posição do rotor e do estator, pode-se definir a matriz [KRAUSE et al., 2002]
Lsr
, = Lms

cos θr cos
(
θr +
2pi
3
)
cos
(
θr − 2pi3
)
cos
(
θr − 2pi3
)
cos θr cos
(
θr +
2pi
3
)
cos
(
θr +
2pi
3
)
cos
(
θr − 2pi3
)
cos θr
 (7)
O procedimento de modelagem considerando as três fases da máquina de indução, são
complexas do ponto de vista matemático. As equações mostradas apresentam apenas uma das
fases, e os parâmetros dependem do ângulo θr, tornando a modelagem complexa. Desta forma,
para simplificar as equações da máquina utiliza-se as transformações de coordenadas.
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2.1.2 TRANSFORMAÇÃO DE UM SISTEMA abc PARA qd0
O modelo trifásico é acoplado e difícil de ser utilizado para projeto de controlado-
res. Assim, as transformações lineares servem para simplificar o modelo. Essa é a principal
motivação de se usar transformações de coordenadas.
A - TRANSFORMAÇÕES DE COORDENADAS
Em [KRAUSE et al., 2002] são descritas transformações de referenciais para simplifi-
car o modelo do motor. Para que isso seja possível, são realizadas as seguintes considerações:
• Os três enrolamentos do estator são iguais;
• Os três enrolamentos do rotor são iguais;
• Os ângulos entre os enrolamentos das fases são iguais;
• O entreferro é constante;
• As perdas magnéticas são desconsideradas e o circuito magnético é ideal, ou seja, sem
perdas.
A transformação de um sistema abc para qd0, é dada por (8), em que fqd0 é um vetor.
fqd0 = k.fabc (8)
onde k é a matriz de transformação de Park definido por:
k =
2
3

cos(β) cos
(
β − 2pi/3
)
cos
(
β + 2pi/3
)
sen(β) sen
(
β − 2pi/3
)
sen
(
β + 2pi/3
)
1/2
1/2
1/2
 (9)
onde β = θ − θr, e para a forma inversa da função,
fabc = k
−1.fqd0 (10)
k−1 =

cos(β) sen(β) 1
sen(β) sen
(
β − 2pi/3
)
1
cos
(
β + 2pi/3
)
sen
(
β + 2pi/3
)
1
 (11)
Transformando as Equações (1) e (2) do sistema trifásico para o sistema qd0, obtêm-se as
tensões,
vqd0_s=rs.iqd0_s+ωλqd0_s+λ˙qd0_s (12)
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vqd0_r
,= rr
,.iqd0_r
, + (ω − ωr)λqd0_r+λ˙qd0_r (13)
onde ω representa a velocidade do sistema de referência arbitrário e ωr a velocidade do rotor.
Os fluxos magnéticos também podem ser escritos através da transformação de Park, para as
matrizes de fluxo é obtido:[
λqd0_s
λqd0_r
,
]
=
[
ksLsk
−1
s ksLsr
,k−1r
kr(Lsr
,)Tk−1s kr(Lr
,)k−1r
][
iqd0_s
iqd0_r
,
]
(14)
Em forma de sistemas de equações têm-se para o estator e rotor,
λqs = (Lls + LM)iqs + LM iqr
,
λds = (Lls + LM)ids + LM idr
,
λ0s = Llsi0s
λqr
, = LM iqs + (L
,
lr + LM)iqr
,
λdr
, = LM ids + (L
,
lr + LM)idr
,
λ0r
, = L,lri0r
,
(15)
onde LM = 3/2Lms. Em [KRAUSE et al., 2002] apresenta-se o modelo elétrico de um motor
de indução trifásico para um sistema de referência arbitrário, conforme Equações (16),
vqs = rsiqs + ωλds + ˙λqs
vds = rsids − ωλqs + ˙λds
vqr
, = rr
,iqr
, + (ω − ωr)λdr, + λqr,
vdr
, = r,ridr
, − (ω − ωr)λqr, + λdr,
(16)
onde rs e rr são as resistências dos enrolamentos do estator e rotor por fase, Lls e Llr são as
indutâncias de dispersão do estator e rotor, LM a indutância magnetizante, ωr a velocidade do
rotor, ω a velocidade do sistema de referencia arbitrário, iq e id são as correntes no eixo qd do
estator e rotor, vqs e vds são as tensões no eixo qd do estator, λq e λd são os fluxos magnéticos
no eixo qd do estator e rotor.
A partir de (15) e (16), apresenta-se o circuito equivalente do motor de indução, com
o modelo no eixo em quadratura, apresentado pelas variáveis com a letra q e direto através da
letra d.
A partir das transformações feitas o motor pode ser modelado considerando as variá-
veis estatóricas e rotóricas posicionadas sobre os eixos q e d, e utilizando o referencial genérico
como em [KRAUSE et al., 2002]. Desta maneira pode-se obter as equações no estator e no
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Figura 3: Circuito equivalente do MIT para representação em coordenadas qd0.
rotor da forma de equações de estado.
i˙ = Ai+Bu (17)
Assim definindo o vetor de entrada (u) e o vetor de estado (x), como:
i = [ iqs ids i0s iqr idr i0r ]
T (18)
e
u = [ vqs vds v0s vqr vdr v0r ]
T (19)
Em [KRAUSE et al., 2002] é demonstrada a determinação do modelo das equações
das tensões no estator e no rotor. A velocidade do rotor em relação à velocidade do campo
do estator depende do número de pólos do motor. Assim, ao acrescentar o número de pólos,
obtêm-se o modelo do motor de indução para um referencial genérico em equações de estado,
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onde as matrizes A e B são:
A =
1
a0

−rs(Llr + LM) −ωa1 + a6L2M 0 rrLM −ωa5 + a3 0
ωa1 − a6L2M −rs(Llr + LM) 0 ωa5 − a3 LMrr 0
0 0 a7 0 0 0
rsLM ωa4 − a2 0 −rr(Lls + LM) −ωL2M − a6a1 0
−ωa4 − a2 rsLM 0 −ωL2M + a6a1 −rr(Lls + LM) 0
0 0 0 0 0 a8

(20)
B =
1
a0

(Llr + LM) 0 0 −LM 0 0
0 (Llr + LM) 0 0 −LM 0
0 0 1/Lls 0 0 0
−LM 0 0 (Lls + LM) 0 0
0 −LM 0 0 (Lls + LM) 0
0 0 0 0 0 1/Llr

(21)
onde as variáveis são definidas a partir dos parâmetros do MI: a0 = Lls.Llr + Lls.LM +
LM .Llr, a1 = (Llr + LM)(Lls + LM), a2 = (ω − ωr)LM(Lls + LM), a3 = (ω − ωr)LM(Llr +
LM), a4 = LM(Lls + LM), a5 = LM(Llr + LM), a6 = (ω − ωr), a7 = −rs/Lls, a8 = −rr/Llr.
2.1.3 MODELO BIFÁSICO COM FLUXO ROTÓRICO DE REFERÊNCIA
Para realizar a modelagem do motor referenciado no fluxo rotórico, utiliza-se o modelo
elétrico descrito em 2.1. Desta forma, é conveniente utilizar o referencial no fluxo rotórico
para simular e implementar um controlador de eficiência. As equações de estado do motor no
referencial fluxo rotórico, são representadas em (22).[
λqs
λds
]
=
[
Lls 0
0 Lls + LM
][
iqs
ids
]
+
[
LM 0
0 LM
][
iqr
,
idr
,
]
[
λqr
,
λdr
,
]
=
[
LM 0
0 LM
][
iqs
ids
]
+
[
Llr
, + LM 0
0 Llr
, + LM
][
iqr
,
idr
,
] (22)
Sendo as indutâncias Ls = Lls + LM e Lr = L
,
lr + LM obtêm-se,
[
λqs
λds
]
=
LsLr − L2M
Lr
[
iqs
ids
]
+
LM
Lr
[
λqr
,
λdr
,
]
(23)
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ou ainda, [
λqr
,
λdr
,
]
= −LsLr − L
2
M
LM
[
iqs
ids
]
+
Lr
LM
[
λqs
λds
]
(24)
Na Figura 4, apresenta-se a representação do fluxo em um sistema qd. Ao alinhar o fluxo rotó-
rico com o eixo “d”, a componente λdr, passa a ser igual ao fluxo rotórico λr, e a componente
λqr
, passa a ser nula.
Figura 4: Projeção do fluxo rotórico:(a) com referencial arbitrário; (b) alinhado ao eixo d.
Desta maneira, pode-se obter os valores das correntes referenciadas ao fluxo rotórico
através da Equação (26).
.
i qs =
(
−rsLr
∆
− r
,
rLMω
Lr∆(ω − ωr)
)
iqs − ωids + Lr
∆
vqs (25)
.
i ds =
(
ω +
L2Mr
,2
r
L2r∆(ω − ωr)
)
iqs−
(
rsL
2
r + r
,
rL
2
M
Lr∆
)
ids +
Lr
∆
vds (26)
onde ∆ = LsLr − LM 2. Para a obtenção da velocidade do sistema de referência, considera-se
que λdr, é constante, ou seja, aproximadamente igual ao fluxo de referência, e o λqr seja nulo. A
Equação (27), apresenta o valor da velocidade do fluxo rotórico (sistema de referência alinhado
com o fluxo rotórico.
ω = ωr +
rr
,
Lr
iqs
ids
(27)
Em [KRAUSE et al., 2002] as equações do torque eletromagnético são obtidas a partir
das correntes de eixo direto e em quadratura do rotor e estator, iniciando-se pela Equação (28).
Te =
(
P
2
)
(iabc_s)
T ∂
∂θ(t)r
(Lsr) (iabc_r) (28)
Em função dos fluxos do estator o torque eletromagnético é:
Te =
3P
4
(λdsiqs − λqsids) (29)
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Substituindo a Equação (23) na Equação (29), obtêm-se:
Te =
3
2
(
P
2
)
LM
Lr
λ,driqs (30)
e com o λ,dr obtido de (24),
Te =
3P
4
L2Mrr
L2M(ω − ωr)
i2qs (31)
O torque eletromagnético pode ser estimado em regime, a partir do fluxo elétrico estimado,
onde λdr, ' LM .ids.
Te =
3
2
(
P
2
)
L2M
Lr
idsiqs (32)
2.2 MODELO MECÂNICO DO MOTOR DE INDUÇÃO
Os parâmetros mecânicos, característicos do motor de indução trifásico, são obtidos
a partir do rotor, os quais são representados pelo coeficiente de atrito Bn, e o momento de
inércia J, apresentado na Figura 5. Dessa forma, chega-se ao torque mecânico do motor, que
é considerado igual ao torque do entreferro Te = Jω˙r + Bnωr + TL , sendo o TL o torque da
carga. A variação do ângulo de posição do rotor em relação ao estator θ˙r é igual à velocidade
rotórica ωr. Ao representar as equações em forma de estados chega-se na Equação (33).
B
n
.
B
n
Figura 5: Representação dos esforços mecânicos no motor de indução.
x˙m = Amxm +Bmum (33)
onde: xm = [ωr θr]T , um = [Te Tl]T , Am =
[ −Bn/J 0
1 0
]
e Bm =
[ −1/J −1/J
0 0
]
.
Na forma matricial:[
ω˙r
θ˙r
]
=
[
Bn/J 0
1 0
][
ωr
θr
]
+
[
1/J −1/J
0 0
][
Te
Tl
]
(34)
A partir dos modelos apresentados, pode-se determinar os parâmetros internos do mo-
tor de indução, para possibilitar o desenvolvimento das simulações e validar o procedimento
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matemático visto. Na sequência o levantamento das variáveis do motor de indução será apre-
sentado.
2.3 SIMULAÇÃO DO MOTOR DE INDUÇÃO COM REFE-
RENCIAL NO FLUXO ROTÓRICO
Com o modelo elétrico e mecânico do motor apresentados nas Seções 2.1.1 e 2.2 e
com os dados físicos obtidos nos ensaios do Apêndice A, o sistema é simulado no software
Matlab. Um algoritmo é desenvolvido, considerando todas as variáveis possíveis. A simulação
é desenvolvida para verificar o comportamento das variáveis analisadas, sendo que os resultados
são apresentados na Figura 6.
A Figura 6, apresenta uma simulação em malha aberta. O acionamento do motor é
realizado de forma direta, a velocidade começa em t = 0s e sobe até atingir aproximadamente a
velocidade síncrona de 1800rpm em t = 0,2s. Quando o motor chega na velocidade de regime,
a corrente do motor tem um valor elevado, chegando a 4 vezes o valor da corrente nominal,
característica da partida direta do motor. Durante a aceleração do motor, o torque eletromag-
nético apresenta oscilações até estabilizar em 0 Nm, pois o atrito do motor imposto é nulo.
Desconsiderando as perdas mecânicas do motor, a velocidade em regime é a própria velocidade
síncrona, em condições reais, esta velocidade é um pouco abaixo da nominal. Com a estabi-
lização da velocidade, a corrente passa a ter um valor reduzido, esta corrente é chamada de
corrente de magnetização do motor. A partir de t = 0,5s aplica-se uma carga no eixo de 16,7
Nm, sendo esta a carga nominal deste motor. Desta maneira a velocidade tem uma ligeira queda
e a corrente da fase sobe até o valor nominal.
2.4 CONTROLE DO MOTOR DE INDUÇÃO
Os acionamentos dos motores de indução podem ser realizados de diversas maneiras.
Sabe-se que a corrente de partida do MIT varia de 5 a 7 vezes da corrente nominal em plena
carga. Este fato ocorre normalmente em partidas diretas. Para reduzir este efeito indesejável,
o acionamento pode ser feito pela partida estrela-triângulo. Este método consiste em partir o
motor na ligação estrela, assim a corrente de partida fica reduzida em cerca de 33% em rela-
ção a partida direta. Após alguns segundos, muda-se a ligação para triângulo, e o motor opera
normalmente. Outra forma comum de acionamento é a chave compensadora, utilizada normal-
mente para motores acima de 15 cv. Através de um autotransformador trifásico, composto de
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Figura 6: Simulação do motor de indução em malha aberta: corrente da fase A, velocidade rotórica
e torque elétrico do motor.
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diversos taps, aplica-se diversas tensões no motor, até passar o transitório, ao final passando
diretamente a ligação para a rede, desligando o autotransformador. Trata-se de um método de
custo elevado e que possui uma limitação de sua frequência de manobras. Com os métodos
tradicionais citados, não tem-se uma precisão do acionamento, o que traz uma ineficiência na
qualidade de energia, devido os picos de corrente que mesmo diminuídos ainda ocorrem nestas
partidas.
Como abordagens de eficiência e controle de velocidade para o motor de indução,
duas estratégias de controle serão apresentadas: primeiramente o controle escalar ou controle
tensão/frequência V/f, o qual consiste em manipular a magnitude e frequência das grandezas de
tensão e frequência proporcionalmente para realizar o acionamento do motor [BIM, 2009]. O
segundo trata-se do método de controle orientado indiretamente pelo campo IFOC - (Indirect
Field Oriented Control), as equações desta estratégia de controle são definidas a partir das
equações que relacionam o vetor de fluxo rotórico com o vetor de corrente estatórica.
2.4.1 CONTROLE ESCALAR
Os conversores de frequência geralmente operam com controle escalar ou V/F e com
modulação por largura de pulso (PWM - Pulse-Width Modulation). A tecnologia de controle de
velocidade escalar se baseia na utilização das variáveis de tensão V e frequência F. No modo
de controle escalar, também conhecido por V/F, são utilizadas como variáveis manipuladas a
tensão e a frequência, as quais são aplicadas diretamente ao enrolamento trifásico do estator do
motor de indução de forma a manter uma relação V/F constante. Esta relação V/F é fornecida
de forma proporcional, sendo estas grandezas limitadas até a frequência da rede e a tensão de
alimentação do conversor. O diagrama de controle da Figura 7, apresenta a utilização da técnica
de fluxo constante no entreferro através da manutenção da relação V/F. Essa técnica consiste
em gerar uma relação constante entre tensão e frequência até os valores nominais do motor. O
índice de modulação m, determina a amplitude da tensão a ser gerada pelo inversor. Desta forma
a potência fornecida ao motor é proporcional a tensão e o torque é mantido constante [BIM,
2009].
Este acionamento escalar na maioria dos casos é realizado em malha aberta, tornando
simples sua aplicação, o qual utiliza a relação V/F constante para diferentes torques e velocida-
des, seu desempenho é comprometido em baixas velocidades, sua velocidade é proporcional a
frequência modulada no estator e número de pólos do motor e seu torque é proporcional à razão
de tensão e frequência da corrente aplicada. Em aplicações que exigem controle mais preciso
de velocidade, torque ou posição, é utilizado o controle vetorial do motor de indução.
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Figura 7: Diagrama de acionamento V/F do motor de indução.
2.4.2 CONTROLE VETORIAL
O controle vetorial utiliza a magnitude e a orientação das grandezas de tensão, corrente
e fluxo magnético do motor. Esta técnica apresenta um alto desempenho, seja no transitório
ou no regime permanente. O alto rendimento é obtido através do controle independente do
torque elétrico e do fluxo [BARBI, 1985]. Uma dificuldade de implementação dos controladores
vetoriais é o conhecimento do valor exato da posição e magnitude do fluxo girante, o que se
torna um fator complicante em algumas máquinas. Uma alternativa é utilizar estimadores de
fluxo baseados no modelo vetorial da máquina. Através das leituras das correntes e tensões nos
enrolamentos da máquina, o fluxo é estimado.
Na literatura três métodos de orientação de campo são os que mais se destacam: con-
trole direto de torque (DTC - Direct Torque Control), o controle de campo orientado direto
(DFOC - Direct Field Oriented Control), e controle de campo orientado indireto (IFOC - Indi-
rect Field Oriented Control) [GASTALDINI et al., 2009].
O controle direto de torque (DTC), como o próprio nome sugere, a variável a ser con-
trolada é torque. Em [TAKAHASHI e NOGUCHI, 1986] o novo conceito de DTC veio a
substituir o controle por orientação de campo (Field Oriented Control - FOC). O autor utiliza
este controlador para manipular o fluxo do estator, a fim de minimizar as perdas no cobre e no
ferro. Com o DTC as respostas do torque são rápidas e o fluxo não sofre com oscilações, nem
no período transitório. A implementação é realizada a partir de um tabela lógica que determina
a comutação do inversor, em função do erro de fluxo do estator, setor onde se encontra o fluxo
e erro de torque. Segundo [NASH, 1997] o grande número de comutações do inversor, devido
a rápida resposta de torque e uma ótima regulação da velocidade, traz a desvantagem em con-
trolar motores de grande porte. Outros problemas em relação a implementação é a operação em
baixa velocidade, possíveis problemas na partida e alto ripple de torque.
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O DFOC trabalha em função da orientação direta do fluxo estatórico ou rotórico. Tanto
no estator, quanto no rotor o vetor fluxo se encontra alinhado ao eixo direto. O maior problema
neste controlador está relacionado a dificuldade em instalar sensores para medir o fluxo, logo o
fluxo é estimado através das correntes, o que podem gerar muito ruído no sinal gerado.
Para solucionar o ruído do controlador de campo orientado direto, o IFOC tem por
característica alinhar o fluxo rotórico ao eixo direto. A estimação do fluxo é baseado no modelo
matemático do motor de indução. Este controlador tem um comportamento mais robusto em
relação ao DFOC e ao DTC. Assim, este método será utilizado neste trabalho.
O controle vetorial de campo orientado indireto (IFOC - Indirect Field Oriented Con-
trol), utiliza a estimação do fluxo rotórico baseado no modelo matemático do motor de indução
e possibilita operar em variações de velocidade. Segundo [CÂMARA, 2007] o vetor de fluxo
rotórico encontra-se alinhado ao eixo direto, sendo nulo o fluxo do eixo em quadratura. A ob-
tenção da posição do fluxo rotórico é realizada a partir da velocidade do rotor e da constante de
tempo rotórica. Seguindo o modelo elétrico do motor de indução referenciado ao fluxo rotórico
e o sistema proposto por [SOUZA et al., 2007] a Figura 8 apresenta o modelo utilizado para
realizar o controle da máquina, onde ω∗r é a velocidade de referência, λdr e λ
∗
dr correspondem
’
’
Figura 8: Diagrama de controle de velocidade do motor de indução utilizando o método IFOC.
ao fluxo rotórico e fluxo rotórico de referência respectivamente, i∗qs e i
∗
ds são as correntes de
referência.
A malha de controle é composta de quatro controladores Proporcional-Integral (PI), as
tensões vds e vqs aplicados ao MI são geradas a partir dos controladores de corrente, os quais são
alimentados pelos erros das correntes de ids e iqs. As correntes de referência, originam-se do
controlador de velocidade e do controlador de fluxo, que dependem dos valores da velocidade
de referência e do fluxo de referência, respectivamente. A velocidade ωr depende diretamente
do eixo do motor e o λ′dr a partir da corrente do estator.
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A - CONTROLADORES
Os controladores utilizados para a implementação da estratégia de controle IFOC, são
discretizados para a implementação digital. O controlador PI (Yc(s)) é descrito a partir da função
de transferência entre o erro E(s) e a saída X(s).
Yc(s) =
X(s)
E(s)
= Kp +
Ki
s
(35)
Para discretizar a Equação (35) o método de Euler ou Backward é utilizado, portanto,
s = (z − 1)/(zTs), onde Ts é o tempo de discretização, substituindo em (35),
Yc(z) =
X(z)
E(z)
= Kp +
KiTsz
z − 1 (36)
Reescrevendo de uma forma recursiva a Equação (36),
x[k] = x[k − 1] + (Kp +KiTs)e[k]−Kpe[k − 1] (37)
A Equação (37) apresenta a forma genérica utilizada para determinar as variáveis ge-
radas pelos controladores de velocidade, fluxo e de corrente.
Controlador de Velocidade
O controle de velocidade utilizado para obter uma resposta rápida e confiável, é um
controlador Proporcional-Integral (PI). A Figura 9 apresenta o controlador de velocidade com
as variáveis envolvidas.
K
K S
Figura 9: Controle PI de velocidade para o método IFOC.
A partir da velocidade ωr medida no eixo do motor por um encoder e da velocidade de
referência ω∗r imposta, determina-se o erro da velocidade.
eωr = ω
∗
r − ωr (38)
Com o erro de velocidade obtido, a ação de controle PI é calculada, resultando na saída
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o sinal da corrente de referência i∗qs, apresentado na Equação 39.
i∗qs[k] = i
∗
qs[k − 1] + (Kpω +KiωTs)eωr[k]−Kpωeωr[k − 1] (39)
A determinação dos valores dos ganhosKps eKis, podem ser obtidos através da planta
do sistema, a maneira utilizada está mostrado no item B desta Seção.
Controlador de Fluxo
O controlador de fluxo é realizado através de um PI, com o erro do fluxo rotórico,
determinado a partir do fluxo de referência e o fluxo estimado do motor de indução, este controle
resulta na corrente de referência i∗ds mostrado na Figura 10.
’
’
Figura 10: Controle PI do fluxo para o método IFOC.
Sendo o erro do fluxo eλdr = λ
′∗
dr−λ′dr, a determinação da corrente de referência com
o controlador PI de fluxo é
i∗ds[k] = i
∗
ds[k − 1] + (Kpλ +KiλTs)eλdr[k]−Kpλeλdr[k − 1] (40)
O fluxo rotórico é estimado com a corrente ids e com os parâmetros do MI, segundo a
Equação (41), sendo “s” o operador de Laplace.
λ
′
dr =
(
Lmrr
Lrs+ rr
)
ids (41)
Discretizando a Equação (41),
λ
′
dr[k] = 1−
rr
Lr
+
LMrr
Lr
ids[k − 1]Ts (42)
Controlador de Corrente
As correntes de referências i∗dse i
∗
qsdeterminadas com os controladores de fluxo e velo-
cidade, respectivamente, são direcionadas para os controladores de corrente, um controlador PI
para a corrente de eixo direto e outro PI para a corrente de quadratura, como pode ser visto na
Figura 11. Através das correntes adquiridas do motor de indução, os erros são encontrados por
(43) e (44).
eids = i
∗
ds − ids (43)
39
eiqs = i
∗
qs − iqs (44)
Figura 11: Controle PI das Correntes para o método IFOC.
A resposta dos controladores PI’s resulta nas tensões vds e vqs, que são obtidas através
das expressões discretizadas.
vds[k] = vds[k − 1] + (Kpds +KidsTs)eids[k]−Kpdseids[k − 1] (45)
vqs[k] = vqs[k − 1] + (Kpqs +KiqsTs)eiqs[k]−Kpqseiqs[k − 1] (46)
Na literatura apresentam-se diversos modelos de controladores como o RMRAC [CÂ-
MARA, 2007], DeadBeat [TONG et al., 2013], no entanto a abordagem mais difundida para o
controle IFOC é o uso de controladores PI, que será considerada neste trabalho.
B - DETERMINAÇÃO DOS GANHOS DOS CONTROLADORES
Os ganhos dos controlador PI’s são determinados segundo [CÂMARA, 2007]. Primei-
ramente considera-se apenas os parâmetros do modelo elétrico do MIT, após obter os parâme-
tros mecânicos, novos ganhos são calculados, de tal forma a garantir a estabilidade global do
sistema. A função de transferência que representa o controlador PI e a planta do sistema para
velocidade é apresentado em (47). Sendo KTn = (NpL2mids)/(Lr) uma constante de torque
nominal, J momento de inércia e Bn coeficiente de atrito.
G(s) =
KpωKTns+KiωKTn
s(Js+Bn)
(47)
Os ganhos proporcional e integral podem ser estimados a partir das Equações (48) e (49), onde
ζ é o coeficiente de amortecimento e ωn a frequência de corte.
Kpω =
2ζωrJ
KTn
(48)
Kiω =
ω2nJ
KTn
(49)
Este mesmo método pode ser utilizado para determinar os ganhos do controlador de fluxo. Os
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controladores de correntes, tanto para a corrente ids quanto para a corrente iqs tem a função de
transferência descrita como,
G(s) =
sKpc +Kic
s(sσ¯Ls + rs)
(50)
Os ganhos são determinados com (51) e (52), sendo σ¯ uma variável dada em função das indu-
tâncias.
Kpc = 2ζωnσ¯Ls (51)
Kic = ω
2
nσ¯Ls (52)
Com os valores pré-determinados, os ganhos são ajustados até atingirem uma resposta ade-
quada. A Tabela 1 apresenta os valores dos ganhos utilizados para a simulação.
Tabela 1: Ganho dos controladores PI para simulação do acionamento vetorial com método IFOC.
Controlador Ganho Proporcional Ganho Integral
Velocidade Kpω 1,5 Kiω 0,6
Fluxo Kpλ 5 Kiλ 20
Corrente ids Kpds 10 Kids 40
Corrente iqs Kpqs 10 Kiqs 40
2.4.3 SIMULAÇÃO DO MOTOR DE INDUÇÃO COM CONTROLE IFOC
Os controladores de velocidade, fluxo e correntes do IFOC são simulados, a partir
dos parâmetros do MI, determinados nos ensaios, apresentados no Apêndice A. O método
Backward é utilizado para resolver as equações diferenciais, o modelo do motor é separado em
elétrico e mecânico conforme apresentado nas Seções 2.1.1 e 2.2. A velocidade do sistema
de referência está em sincronismo com o fluxo rotórico, assim como o torque eletromagnético
seguindo a Equação (29). Para a análise teórica, simulações com velocidade constante, com
variação de velocidade e de carga são realizadas. Nestas simulações o fluxo rotórico é mantido
constante em 0,3Wb.
A - VARIAÇÃO DE VELOCIDADE EM RAMPA
Os ganhos são ajustados segundo a Tabela 1, com a velocidade de referência imposta
em rampa com aceleração de 500rpm/s, iniciando em 3s e em 5s chegando a velocidade de
regime de 1000rpm, conforme Figura 12. Observa-se que a velocidade do rotor, ωr segue
praticamente a referência, em 5s tem uma ultrapassagem que leva menos de 1s para estabilizar.
A Figura 13 apresenta o fluxo de referência aplicado no controlador IFOC, um degrau de 0,3
Wb aplicado no instante 0s. O fluxo rotórico do motor sobe em uma curva exponencial durante a
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Figura 12: Velocidade de referência e velocidade do rotor com método IFOC.
magnetização, até o instante de 3s. Neste ponto, a rampa de velocidade inicia e o fluxo rotórico
ultrapassa o valor de referência até o momento que a velocidade atinge o valor nominal. Em 5s
quando o MI chega em regime, o fluxo diminui em relação a referência, e cerca de 1s depois
estabiliza.
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Figura 13: Fluxo de referência constante e fluxo rotórico estimado para variação de velocidade em
rampa.
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A corrente ids sobe bruscamente no momento em que inicia-se o processo de simu-
lação, até estabilizar, sofrendo uma oscilação em 5s quando o motor chega a velocidade de
referência . Já a corrente iqs permanece nula até o momento em que a rampa de velocidade é
imposta, neste instante seu valor aumenta em rampa até a velocidade atingir o regime, quando
passa a assumir 0.25A. A Figura 14 apresenta o comportamento das correntes. Com o erro das
correntes, os controladores geram as tensões geradas, apresentadas na Figura 15.
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
-0.5
0
0.5
1
1.5
2
Tempo (s)
C
o
rr
e
n
te
s
 i d
s 
e
 i
q
s 
(A
)
 
 
iqs
i
ds
Figura 14: Correntes direta e de quadratura para variação de velocidade em rampa.
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Figura 15: Tensões direta e de quadratura para variação de velocidade em rampa.
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B - VARIAÇÃO DE VELOCIDADE EM DEGRAU
Na Figura 16 apresenta-se os sinais de velocidade de referência ω∗r e a velocidade do
rotor ωr, com uma alteração de rotação.
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Figura 16: Velocidade de referência e velocidade rotórica para variações em rampa e degrau.
Inicialmente é imposta uma rampa de 500rpm/s para ω∗r , partindo no instante de 3s,
e em 5s alcançando a rotação de 1000rpm, valor em regime, em 8s um degrau é inserido e
ω∗r passa para 750rpm, mantedo-se constante. Nota-se que o controlador de velocidade atua
rapidamente compensando o erro.
C - DISTÚRBIO DE CARGA
A variação da carga é implementada em degraus, na Figura 17 mostra-se o distúrbio de
carga TL e a velocidade do eixo do motor na Figura 18. A rampa de velocidade é aplicada entre
os instante 3 e 5s, momento em que o torque oscila para vencer a inércia do eixo, até estabilizar
em um valor próximo de zero, devido o atrito (Bn) considerado. Em 20s uma carga de 1,9Nm
é aplicada, a velocidade tem uma queda rápida e volta à velocidade de regime. No instante de
25s e 30s cargas adicionais são inseridas no eixo, e observa-se que para os dois casos a rotação
leva cerca de 5s para atingir o regime.
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Figura 17: Comportamento do torque eletromagnético para variações em degrau do torque de
carga.
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Figura 18: Comportamento da velocidade rotórica para variações em degrau do torque de carga..
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2.5 SUMÁRIO DO CÁPITULO
Neste capítulo apresentou-se os modelos matemáticos do motor de indução trifásico,
envolvendo as principais variáveis durante o funcionamento. Também mostrou-se as transfor-
mações de coordenadas utilizadas para simplificar as equações. Para realizar as simulações,
os parâmetros do motor em estudo, são determinados conforme apresentado no Apêndice A.
Apresentou-se como os ganhos dos controladores foram determinados seguindo [CÂMARA,
2007]. Na sequência, foram discutidos alguns métodos de orientação de campo, onde o Controle
de Campo Orientado Indireto destacou-se. Os controladores de corrente, fluxo e velocidade são
detalhados e simulados para validar o modelo do motor.
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3 EFICIÊNCIA ENERGÉTICA DO MOTOR DE INDUÇÃO
Neste cápitulo serão apresentados tópicos importantes, relativos a perdas, como as
perdas existentes em motores, a eficiência energética e os estudos desenvolvidos pelos pesqui-
sadores [SOUZA et al., 2007], [OUADI et al., 2010], [SCARMIN et al., 2010] os quais serão
usados como base para a realização da proposta deste trabalho.
3.1 PERDAS EM MOTORES DE INDUÇÃO
Nessa seção é abordada a questão da eficiência elétrica de motores de indução. Se-
gundo [FITZGERALD et al., 2006] a análise das perdas nas máquinas é importante por três
razões: as perdas determinam o rendimento da máquina e influenciam de forma significativa o
seu custo de funcionamento; as perdas determinam o aquecimento da máquina e consequente-
mente a potência de saída nominal que pode ser obtida sem deterioração indevida do isolamento
dos condutores do estator; as componentes de quedas de tensão e corrente associadas às perdas
devem ser levadas em consideração apropriadamente em um modelo da máquina.
As principais perdas existentes nos motores são descritas em [SOUZA et al., 2007].
A Figura 19, apresenta os principais processos de perdas que ocorrem em um acionamento
envolvendo um conversor estático e um motor de indução, distribuídas percentualmente se-
gundo [SEW-Eurodrive, 2004]. Assim as principais perdas de energia consideradas no sistema
são: perdas no conversor, perdas no estator, perdas no rotor e perdas por atrito e ventilação.
As perdas no conversor são relacionadas a conversão de energia CA/CC/CA, onde ocorre um
aquecimento considerável nos componentes eletrônicos durante a transformação desta energia.
As perdas no estator ocorre pelo efeito Joule durante a passagem de corrente elétrica pelas bo-
binas. A perdas no rotor estão ligadas a perda por histerese e correntes parasitas. Por fim, na
etapa mecânica, ocorrem as perdas por atrito e ventilação.
As potências e as perdas envolvidas no circuito do MIT são representadas através da
(53).
Peixo = Pin − Pcs − Ppr − Pns − Pcr − Pnr − Pav (53)
onde Pin é a potência de entrada determinada pela corrente de fase, tensão de linha e fator de
potência Pin =
√
3.is.vs. cos(φ) , Pcs e Pcr correspondem as perdas no cobre do estator e do
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Figura 19: Principais perdas em um acionamento vetorial com motor de indução.
rotor, Ppr perdas parasitas, Pns e Pnr perdas no núcleo do estator e rotor e Pav perdas por atrito
e ventilação.
A - PERDAS NO COBRE
As perdas existentes no estator do motor, estão relacionadas com o aquecimento das
bobinas através do efeito Joule. A potência dissipada corresponde a resistência dos fios do
enrolamento com o quadrado da corrente, apresentada na Equação (54).
Pcs = 3.rs.i
2
s (54)
Para fins de equacionamento a corrente do estator (is), pode ser substituída pelas correntes de
quadratura, is =
√
(i2ds + i
2
qs). O rotor por ser constituído de barramentos de cobre, as perdas
são determinadas da mesma maneira,
Pcr = 3.rr.i
2
r (55)
Estas perdas são as mais impactantes no rendimento do motor, uma vez que resistência depende
exclusivamente das características construtivas e não podem ser alteradas, resta o possível con-
trole da corrente para melhorar a eficiência [SOUZA et al., 2007].
B - PERDAS NO NÚCLEO
O modelo apresentado na Figura 20, representa um circuito contendo a resistência do
ferro rFe, a partir desta variável as perdas do núcleo podem ser determinadas através da Equação
(56), onde ids_Fe e iqs_Fe são as correntes que passam pela resistência.
Pns =
3
2
.rFe.(ids_Fe
2 + iqs_Fe
2) (56)
Em [SOUSA et al., 2011], o valor da resistência do ferro é determinada a partir da
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tensão de entrada, menos a queda de tensão sobre o circuito do estator, composto pelo resistor
rs e a reatância Lls. As perdas encontradas em rFe, são desconsideradas neste trabalho, devido
não apresentarem um valor significativo de perdas.
Da mesma maneira que as perdas do estator, as perdas do núcleo podem ser diminuídas
através do controle das correntes, que por sua vez estão relacionadas diretamente com o fluxo,
conforme visto na Seção 2.1.2. Em [SERGAKI et al., 2010] a redução do fluxo magnético é
realizada por um controlador Fuzzy, diminuindo as perdas do MIT.
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Figura 20: Circuito equivalente do MIT considerando as perdas no ferro.
As perdas no ferro normalmente são divididas em perdas por correntes parasitas e
perdas por histerese. As perdas por correntes parasitas ocorrem nas extremidade do núcleo e
são proporcionais ao quadrado da frequência e da indução magnética. Já as perdas por histerese
surgem para alinhar os dipolos magnéticos do núcleo com o campo magnético e são diretamente
proporcionais a frequência e ao quadrado da indução magnética.
As perdas mecânicas ocorrem através da ventoinha, responsável em refrigerar o motor,
e pelo atrito dos rolamentos que possibilitam a rotação do eixo do motor.
Considerando os tipos de perdas apontados acima, geralmente são considerados abor-
dagens de controle que minimizam o conjunto de perdas, principalmente no cobre e no núcleo
através do controle adequado das correntes.
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3.2 TÉCNICAS DE CONTROLE PARA AUMENTO DA EFI-
CIÊNCIA ENERGÉTICA EM MOTORES DE INDUÇÃO
Os trabalhos envolvendo eficiência energética em máquinas elétricas, estão sendo cada
vez mais frequentes dentro do quadro que engloba principalmente motores de indução, devido a
sua grande aplicabilidade na indústria. Em [SOUZA et al., 2007] utiliza-se um sistema de busca
SC com o método de Rosenbrock para determinar o nível de fluxo para resultar na mínima
potência de entrada. Encontrando-se este nível de fluxo ótimo, esta informação é utilizada
para atualizar a base de regras do controlador fuzzy, que desempenha o papel de um modelo
matemático implícito do sistema. Com o acionamento do motor a velocidade e o torque de carga
são identificados pelo SC. Assim o controlador fuzzy aprende a modelar o funcionamento em
condições ótimas, mapeando diretamente um conjunto de condições operacionais para encontrar
o nível de fluxo ideal.
O Controlador de busca (Search Control - SC) trabalha no intuito de reduzir o fluxo
magnético do motor em função da potência consumida, até encontrar um ponto ótimo de mí-
nimas perdas. Segundo [SERGAKI et al., 2010] o SC é eficaz para condições de torque e
velocidade durante a operação de estado estacionário, uma vez que a potência de entrada em
relação ao fluxo dependem de uma função convexa. [YANAMSHETTI e CHATTERJEE, 2009]
argumenta que o método SC, depende dos parâmetros da máquina e são muito precisos. A des-
vantagem é em relação ao tempo de busca que pode demorar para convergir e que pode produzir
oscilações no torque.
Considerando o regime permanente, após a velocidade do rotor estar próxima da re-
ferência desejada, o processo de otimização do fluxo rotórico é iniciado. Quando o erro de
velocidade eωr for maior que um limite fixado, o valor do fluxo retorna ao valor nominal e o
processo é reiniciado. O processo de otimização é realizado reduzindo o valor da referência de
fluxo em parcelas ∆λdr (passo de cálculo) ao mesmo instante que é obtida a potência elétrica de
entrada Pin(k). Se o valor da potência atual é menor que o valor anterior, a referência de fluxo
é reduzida novamente. Caso contrário, o fluxo é incrementado com a metade do valor reduzido
anteriormente. A busca pelo fluxo de referência pelo método Rosenbrock é ilustrada na Figura
21.
Na década de 80, algumas técnicas de controle vetorial começaram a se destacar, um
exemplo está no trabalho de [TAKAHASHI e NOGUCHI, 1986], que baseia-se no controle
direto de torque (DTC) para o MI, ocasionando em uma resposta rápida de torque e um ótimo
controle da velocidade.
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Figura 21: Método de Controle do MIT, com o detalhamento do Controlador SC utilizando Ro-
senbrock.
No trabalho [THANGA et al., 2009], cita que mesmo que os controladores do fluxo
melhorem o desempenho do motor com entrada mínima de potência, oferecem oscilações no
torque e na velocidade do motor (baixa estabilidade). Para aumentar a estabilidade do motor
durante a operação variável da velocidade e da carga, o autor propõe um controlador utilizando
a lógica fuzzy junto com um controlador proporcional integral.
Em [YANAMSHETTI e CHATTERJEE, 2009] um algoritmo de busca dinâmico é
proposto, baseando-se em um controlador (LMC), garantindo uma convergência rápida nas os-
cilações do torque. O fluxo de referência é modificado através de um controlador Fuzzy de
minimização de perdas, melhorando o funcionamento para qualquer condição de carga. [SER-
GAKI et al., 2010] apresenta um controle utilizando um IFOC com um controlador Fuzzy, no
intuito de melhorar a eficiência em tempo real com a redução do fluxo nas cargas leves em
regime, e com a recuperação do fluxo ideal nos transitórios.
Em [OUADI et al., 2010], a estratégia de controle de eficiência utiliza a relação entre
a corrente estatórica e o fluxo rotórico obtido de forma experimental. A curva entre corrente e
fluxo, apresenta o fluxo necessário para manter o torque no eixo em relação à corrente estatórica.
Esta implementação do controlador de eficiência baseado em modelo geralmente ocorre off-
line, ou seja, o MI deverá operar para uma mesma carga, caso tenha uma variação de carga
este controlador não será mais válido, somente se for levantado uma nova curva entre corrente
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e fluxo para esta nova carga. Além disso, a variação das resistências rotóricas e estatóricas
com o aumento da temperatura pode alterar a curva e comprometer a otimização da eficiência
energética.
Em [UDDIN e NAM, 2008] apresenta-se um modelo de perdas para o método de con-
trole FOC, da mesma forma em [TAKAHASHI e NOGUCHI, 1986] apresenta-se um outro
modelo de perdas utilizando o método de controle direto de torque (DTC). Estes autores utili-
zam as perdas no ferro e cobre como alvo de otimização.
Em [SCARMIN et al., 2010] uma combinação do controlador (SC) e do (LMC) é
proposta, chamada pelo autor de Controlador Híbrido Adaptativo de Eficiência (HAEC). Com a
característica de rápida resposta do LMC e com a convergência do SC através de passo de busca
de fluxo ótimo adaptativo, este método melhorou significativamente o consumo de energia para
uma mesma carga. O problema desde controlador é que a parcela do LMC depende de uma
curva hipotética, gerada a partir de uma equação polinomial, resultante da relação da corrente
do estator e do fluxo rotórico, ambos calculados em p.u.. Este gráfico pode variar durante o
funcionamento do motor e ainda serve apenas para uma carga fixa.
Com as análises da literatura, chega-se a conclusão que todos os métodos aplicados
são válidos, mas possuem algumas restrições. Os métodos que utilizam o DTC, [TAKAHASHI
e NOGUCHI, 1986], apresentam desvantagens para baixas velocidades, onde possuem desem-
penho insatisfatório com ondulações no torque e com a alta variação da frequêcia de chavea-
mento. Os casos que utilizam controladores de histerese para fluxo e torque como em [HA-
JIAN et al., 2012], podem causar oscilações nas respostas. As abordagens que utilizam Ló-
gica Fuzzy [SOUSA et al., 1992], Redes Neurais [HASAN et al., 1997] ou algoritmos gené-
ticos [HAMID et al., 2006], tem por características um rápido tempo de resposta na busca do
fluxo ótimo, no entanto é necessário uma aprendizagem inicial, para cada potência dos motores.
O método utilizado em [SOUZA et al., 2007] e [SCARMIN et al., 2010] mostraram-
se eficientes, ambos utilizam um sistema de busca (SC), baseado no método de Rosenbrock.
Trata-se de um método simples e que garante a convergência, mas o tempo de convergência
resultante é lento quando comparado a outras estratégias.
Segundo [CHANDRAKANTH et al., 2012] o controlador LMC tem uma determinada
sensibilidade referente aos parâmetros físicos do motor. Isto ocorre com frequência, uma vez
que durante o funcionamento do motor, com o aumento da temperatura dos enrolamentos, os
valores das resistências são alterados.
Considerando os métodos utilizados por [SOUZA et al., 2007] , [SCARMIN et al.,
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2010], [OUADI et al., 2010] e [TAKAHASHI e NOGUCHI, 1986], uma nova técnica é apre-
sentada. Esta técnica consiste no uso do controlador LMC para gerar uma referência do ponto
aproximadamente ótimo de fluxo para obter a convergência para a mínima potência de entrada.
3.3 CONTROLE BASEADO NO MODELO - MBC
A maioria dos controladores de eficiência, usualmente utilizado para acionar motores
de indução, baseiam-se em um modelo de perda combinado com uma técnica, que é indepen-
dente das características do motor. Neste trabalho desenvolveu-se uma nova abordagem para
LMC, este gera uma referência de fluxo para o controle IFOC melhorando assim a eficiência.
Neste trabalho, apresenta-se um modelo de perdas para controle IFOC, otimizando
o fluxo de referência do rotor (λ′
∗
dr), que denominou-se MBC (Model Based Control), a fim
de minimizar a potência ativa consumida. Da mesma forma que os trabalhos descritos ante-
riormente, [SCARMIN et al., 2010], [OUADI et al., 2010], [RAJ et al., 2009], esta análise é
considerada para ser aplicada em regime estacionário. A potência ativa Pin consumida da rede
elétrica é obtida pela Equação (57).
Pin =
3
2
.(vqs.iqs + vds.ids) (57)
Utilizando a Equação (16) para substituir as tensões vds e vqs, obtêm-se
Pin =
3
2
(rsi
2
qs + rsi
2
ds + ω(λdsiqs − λqsids)) (58)
O objetivo é determinar a expressão de Pin, dependendo apenas do fluxo elétrico λ
′
dr
e os parâmetros constantes. Para uma dada carga constante no motor, pode-se notar que em
estado estacionário o torque elétrico Te também será constante. Isto ocorre independentemente
da variação do fluxo de referência. Substituindo a Equação (29) na Equação (58),
Pin =
3
2
(
rsi
2
qs + rsi
2
ds +
4Te
3P
ω
)
(59)
A partir da resposta em estado estacionário, onde os eixos qd são alinhados com o
fluxo rotórico, (λ′qr = 0), e com algumas operações algébricas com o conjunto de Equações
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(16), (15) e (29), pode-se obter,
ids =
1
LM
λ
′
dr
iqs =
4TeLr
3PLM
1
λ′dr
ω = ωr +
4Terr
3P
1
λ′2dr
(60)
Substituindo as correntes ids , iqs e a velocidade ω em (59), obtêm
Pin =
3
2
[(
4Te
3P
)2(
rsLr
L2M
+ rr
)
1
λ′2dr
+
rs
L2M
λ
′2
dr +
4Teωr
3P
]
(61)
A Equação (61), representa a potência ativa exigida pelo motor de acordo com a vari-
ação do fluxo do rotor. Minimizando Pin em relação ao fluxo do rotor ((d(Pin)/dλ
′
dr = 0)), o
fluxo ótimo (λ′dr_oti) é obtido, para um consumo mínimo de energia,
λ
′
dr_oti
2
=
4Te
3P
√
L2r +
rrL2M
rs
(62)
onde o torque elétrico Te em estado estacionário pode ser estimado através da Equação (63).
Te =
3PL2M
4Lr
iqsids (63)
Substituindo a Equação (63) em (62), produz um modelo de perda que otimiza o fluxo
do rotor, em função das correntes do estator.
λ
′
dr_oti =
√√√√
iqsids
L2M
Lr
√
L2r +
rrL2M
rs
(64)
Observa-se que a relação entre a resistência do rotor e do estator fazem parte do mo-
delo de perda proposto. Além disso, a literatura mostra que estes parâmetros mudam com a
variação de temperatura. Considerando que a variação destas resistências é aproximadamente
proporcional, então o efeito sobre o fluxo ótimo é minimizado.
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3.4 SIMULAÇÕES DA ABORDAGEM
A simulação do sistema de controle com o controlador proposto (MBC - Model Ba-
sed Control) considerou o mesmo método utilizado no controlador IFOC. A diferença está no
equacionamento para a determinação do fluxo do rotor. Descrito na Seção 3.3 o fluxo rotórico
é otimizado através das correntes ids , iqs, e da características construtivas do motor. O perfil de
carga escolhido, não corresponde a operação do motor em seu funcionamento nominal, devido
a eficiência do motor ser reduzida nestes casos. A Figura 22, mostra a variação do fluxo ótimo
em função de diferentes cargas para duas velocidades. Observa-se que a relação λ′dr_oti versus
a carga tem uma relação quadrática e o fluxo ótimo não tem uma mudança significativa com
a variação da velocidade. O gráfico traz os valores dos fluxos ótimos para diversos pontos de
carga, considerando velocidade de 1000rpm.
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Figura 22: Fluxo ótimo para diferentes perfís de carga para velocidade de 1000rpm.
A variação da potência ativa consumida em relação ao fluxo do rotor para diferentes
valores de carga é mostrada na Figura 24. Este valor é obtido para a velocidade de rotação
(1000 rpm). Pode ser visto que para cada valor de carga, existe um mínimo valor da potência
absorvida em função do fluxo do rotor. Além disso, destaca-se o mínimo de potência absorvida
para as seis cargas diferentes, as quais coincidem com o fluxo ótimo da Figura 22.
As cargas impostas no eixo do motor de indução são apresentadas na Figura 23. O
controlador proposto utiliza os valores de fluxo ótimo encontrado na Figura 24. A partir da
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Figura 23: Degraus de carga impostos no eixo do MI.
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Figura 24: Potência absorvida para o fluxo ótimo em diferentes perfís de carga.
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simulação implementada, se obteve os valores do fluxo de referência e o fluxo rotórico, apre-
sentados na Figura 25. O fluxo de referência durante a magnetização é de 0,3Wb, quando o
motor inicia a rotação, tem uma queda brusca, seguindo de um aumento gradativo até o motor
atingir a velocidade nominal, em 5s. O valor do fluxo ótimo para o MIT trabalhando a vazio
é de 0,12 Wb, com o acréscimo de carga em 10s, 15s, 20s, 25s e 35s o fluxo ótimo aumenta,
mantendo o torque e a velocidade constante e ainda com o mínimo consumo de energia.
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Figura 25: Fluxo de referência e fluxo rotórico para o controlador proposto com diferentes perfís
de carga.
Considerando o perfil de velocidade da Figura 12 (1000rpm), e o perfil das cargas
citados na Figura 24, simulações foram realizadas usando Matlab para verificar a resposta do
motor. No Matlab, as tensões de entrada do motor foram considerados senoides, sem modulação
PWM. A Figura 26, apresenta o resultado obtido para a potência absorvida para cada carga
aplicada. Percebe-se que o valor encontrado é mínimo e igual ao da Figura 24 para a potência
absorvida.
Admitindo possíveis perdas nos enrolamentos segundo [CHANDRAKANTH et al.,
2012], uma variação nas resistências do estator e no rotor de 10 % são inseridas e verificadas na
Figura 27. Nesta simulação apenas as resistências foram alteradas, pois são as variáveis mais
sensíveis ao aumento de temperatura, portanto rs passou para 1,89Ω e rr para 1,36Ω.
Considerando-se que a carga sobre o motor seja constante no estado estacionário, então
a Equação 34 assegura que o torque elétrico (Te) também será constante, independentemente
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Figura 26: Potência absorvida para diferentes perfís de carga sem PWM em tempo contínuo.
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Figura 27: Potência absorvida para diferentes perfis de carga com aumento de 10% na resistência
estatórica e rotórica.
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da variação dos parâmetros elétricos. Após a Equação 62, verifica-se que o variação do fluxo
ideal depende da variação da relação da resistência entre o rotor e estator (rr/rs). Em [SOUSA
et al., 2011], apresenta que as resistências do estator e rotor aumentam ou diminuem ao mesmo
tempo, mas não exatamente na mesma proporção. Utilizando o método MBC a Figura 28,
confirma o fato de que o fluxo ótimo mantém-se o mesmo, mas a energia absorvida, a partir da
rede aumenta devido o aumento das perdas de cobre.
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Figura 28: Fluxo rotórico para diferentes perfis de carga com aumento de 10% na resistência
estatórica e rotórica.
Considerando a curva de carga de 3,71Nm, da Figura 25, onde se obteve um fluxo
ótimo de 0,536 Wb, comparou-se os controladores IFOC com fluxo constante, SC com método
de Rosenbrock, e o controlador proposto MBC. As Figuras 29 e 30, apresentam o fluxo rotórico
e a potência absorvida, respectivamente. Com o fluxo mantido constante em 0,7 Wb a potência
absorvida atinge 509,9 W. Para o controlador SC, nota-se que o fluxo rotórico é determinado
seguindo os passos do método de Rosenbrock, que em 16s obtêm o fluxo ótimo, e a potência
absorvida é de 471,5 W, ou seja, uma redução de 38,4 W. Percebe-se que nos momentos de tran-
sição do fluxo, a potência apresenta pequenas oscilações. O controlador proposto, que visa uma
resposta rápida, em 7s já apresenta o valor de fluxo ótimo, desta forma, a potência absorvida a
partir deste instante já é a mínima possível. Para casos onde ocorrem vários acionamentos, o
controlador proposto mostra-se eficiente, e não apresenta oscilações no gráfico da potência.
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FC
SC
MBC
Figura 29: Comparação entre os fluxos de referência, com fluxo constante FC, controlador SC e
controlador proposto MBC.
FC
SC
MBC
Figura 30: Comparação da potência consumida com fluxo constante FC, controlador SC e contro-
lador proposto MBC.
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3.5 SUMÁRIO DO CAPÍTULO
Apresentou-se neste capítulo as perdas envolvidas no motor de indução. Com as ca-
racterísticas específicas de cada parte que compõe o MIT, as perdas foram evidenciadas. Para
melhorar a eficiência, algumas técnicas de controle foram estudas e apresentadas, visando bus-
car fundamentos concretos de sistemas de controle de otimização. Os modelos mais usados
na literatura acabam sendo o controle SC e LMC, cada um com suas características especí-
ficas. A partir dos métodos propostos em [OUADI et al., 2010] e [TAKAHASHI e NOGU-
CHI, 1986] um novo modelo de controle foi apresentado assim como simulações deste método,
comparando-o com outros métodos e confirmando sua viabilidade.
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4 ANÁLISE EXPERIMENTAL
Este capítulo apresenta a análise experimental dos controladores de eficiência energé-
tica, proposto na Seção 3.3. Para comprovar os resultados obtidos nas simulações, uma plata-
forma de acionamento para motores de indução foi desenvolvida. Esta plataforma é projetada e
construída para acionar máquinas elétricas possibilitando a implementação de diferentes estra-
tégias de controle. Desta forma, um dos objetivos deste trabalho é contribuir para a validação
experimental de diversos métodos de controle, uma vez que o experimento é flexível e de fácil
implementação computacional.
4.1 PLATAFORMA DE ACIONAMENTO DE MOTORES DE
INDUÇÃO
Nesta seção será abordado o desenvolvimento de uma plataforma de acionamento para
ensaios em motores de indução, com a finalidade de obter resultados experimentais relacionados
ao controlador proposto.
4.1.1 PROJETO DA PLATAFORMA
A Figura 31 apresenta a estrutura básica da plataforma de acionamento do MIT, que
consiste basicamente de um módulo retificador CA/CC, um barramento CC com um filtro in-
dutivo capacitivo, um inversor CC/CA baseado em IGBT’s comandados através de uma modu-
lação PWM, um módulo de controle baseado em um microcontrolador e um sistema de con-
dicionamento de sinais, requeridos pelos controladores. O motor de indução é montado em
uma estrutura fixa, seu eixo é acoplado a um transdutor de torque com o eixo de um motor
de imãs permanentes, que opera como gerador, em seus terminais, resistores de potência são
ligados para possibilitar a variação da carga. Conectado também ao eixo, um encoder absoluto
é utilizado para medir a velocidade do rotor.
O módulo do controlador microprocessado esta detalhado na Figura 32, onde ia, ib e
ic são as correntes de fase que alimentam o motor. Estas correntes são transformadas para obter
ids e iqs de modo que o fluxo do rotor possa ser estimado. A obtenção do fluxo de referência
λ
′∗
dr, pode ser realizada através do controlador proposto MBC, ou através do controlador SC,
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Q
Figura 31: Representação da plataforma de acionamentos para motores de indução.
basta escolher a posição da chave seletora (S). O valor do fluxo ótimo com o controlador MBC,
é determinado através da Equação 64, já o controlador SC utiliza da potência do barramento
CC, este método só pode ser feito em regime, por isso a velocidade do rotor é analisada. A
partir destas variáveis, e com a velocidade de referência, o controlador IFOC operando com
os controlador PI’s, gera as tensões vds e vqs, que por sua vez são utilizadas para a geração do
PWM.
SC
MBC
S
,
,
,
Figura 32: Diagrama de bloco do controlador proposto.
As transformações ( abc/dq ) e ( dq/abc ) dependem do ângulo θ para fazer as operações
algébricas. Com um estimador que depende dos parâmetros do MIT e das variáveis indicadas
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na Figura 32, o ângulo θ é determinado.
4.1.2 DESCRIÇÃO DA PLATAFORMA DESENVOLVIDA
Os elementos principais do projeto de engenharia da plataforma são apresentados na
Figura 33: Energização da Plataforma, Acionamento, Filtro Indutivo, Retificador CA/CC/CA,
Transdutor de corrente, Trandutor de tensão, Condicionamento de sinais, Aquisição de veloci-
dade, Drive de disparo, Condicionamento do PWM, Resistores, Fonte de alimentação, Proces-
sador. Estes elementos foram assim dispostos considerando diversos fatores, desde ventilação,
terminais de alimentação até interferência eletromagnética entre os mesmos.
A - PROTEÇÃO E ENERGIZAÇÃO
A energização da plataforma de acionamento é realizada a partir de um transformador
trifásico de 10KVA, 220/220V, responsável em isolar a rede elétrica do experimento, evitando
assim que possíveis surtos de energia da rede cheguem a plataforma.
Um disjuntor de 32A é utilizado para a proteção do barramento CC e um disjuntor de
10A é usado na alimentação da fonte de alimentação CC. O capacitor acoplado ao barramento
CC é carregado a partir de um relé de tempo, dois contatores, e um resistor de 100Ω/200W.
Inicialmente o capacitor está associado em série com o resistor e após 1,5s o contator é acio-
nado, desligando o resistor, energizando o barramento CC com tensão retificada da rede elétrica.
Quando o sistema é desligado um resistor de 1800Ω/20W é associado para descarregar o capa-
citor. A alimentação do sistema eletrônico, é feita por uma fonte de tensão tripla LRI-Q30c de
100 Watts, as tensões usadas são de +15V, -15V, +5V e um sinal COM
B -RETIFICAÇÃO E BARRAMENTO CC
A retificação CA/CC não é controlada e é feita através de três módulos contendo dois
diodos SKKH 42/08E da Semikron. Desta forma, assim que ligado o disjuntor, o barramento
CC é alimentado. Os dispositivos semicondutores estão dispostos sobre um dissipador de calor,
ao qual se encontra acoplado um ventilador. O barramento CC possui um filtro composto de
um indutor de 2mH e um capacitor 4700 µF/450V , responsáveis em filtrar e manter a tensão
do barramento constante.
C - INVERSOR PWM
A conversão da tensão CC/CA, é realizada a partir de três módulos de dois IGBT’s,
modelo SKM75GB063D da Semikron, disparados por drives SKHI22AR. Os drives isolam
eletricamente os gatilhos dos sinais de controle provenientes da placa de pré-drive compostas
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Figura 33: Painel mostrando a disposição dos equipamentos da plataforma de acionamento para
motores de indução.
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por CIs tipo buffer não inversores SN7407. Estes componentes convertem os sinais de 3.3V,
oriundas do processador, para 15V, necessárias para acionar o drive.
Na medição das correntes de alimentação do motor e da tensão do barramento CC,
são utilizados sensores de efeito Hall. Os sensores de corrente são do modelo LA55-P, medindo
uma variação de até 50 A eficaz com precisão de±0,65% e os sensores de tensão são do modelo
LV 25-600, medindo valor de até 600V eficaz, com precisão de ±0,8%. As leituras realizadas
pelos sensores necessitam ser amplificadas e condicionadas, de maneira que os valores sejam
precisos e compatíveis com os níveis de leitura do conversor A/D do microcontrolador. Neste
experimento utilizou-se de placas de condicionamento para os sinais provenientes do encoder,
dos transdutores de tensão e corrente e do processador.
O encoder responsável em fazer a leitura de velocidade é da marca Hengstler modelo
AC-58, este equipamento gera um sinal de 12 bits, com amplitude do sinal sendo a mesma da
alimentação, neste caso 15V. Como o conversor A/D aceita um sinal de no máximo 3,3V, estes
sinais são condicionados utilizando a placa de aquisição de velocidade (módulo 8) da Figura
33. Os sinais gerados pelos transdutores são direcionados para a placa de condicionamento de
sinais (módulo 7). Esta placa utiliza amplificadores operacionais INA128 e AD708, a partir de
então os sinais são enviados para o microcontrolador. O transdutor de torque utilizado entre os
eixos das máquinas é do modelo T22/100, fabricado pela HBM. Sua medição é de até 100Nm,
com uma margem de erro de 3%.
E - UNIDADE DE CONTROLE
O processador (módulo 13), utilizado é da família Piccolo TMS32F28069 da Texas
Instruments. Uma placa de acoplamento é desenvolvida para interface com os sinais de entrada
e saída, através de dois conectores DB15 e um DB9. A linguagem C é utilizada para a progra-
mação através do software Code Composer Studio R©. O Piccolo é um dispositivo robusto, para
aplicações em tempo real, otimizado para operações matemáticas. Seu clock é de 80Mhz, com
processamento em ponto flutuante, 128KB de memória flash e 100KB de RAM, 12 canais A/D
e 32 pinos de I/O. O PWM trabalha em uma resolução de 65ps e os canais ADC com uma taxa
de amostragem de 4,6MSPS.
No anexo C, são apresentados detalhes destes materiais utilizados, para medição de
tensão, corrente, velocidade, torque e o processador utilizado.
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4.2 CONTROLE DO MI COM IFOC
Considerando o sucesso nas etapas de projeto, montagem e testes da plataforma de
acionamento, é possível então desenvolver uma análise experimental das técnicas de controle
analisadas e propostas. A implementação das malhas de controle puderam ser testadas. Os
testes da plataforma são realizados em malha aberta, para verificar o funcionamento do pro-
cessador, sensores, geração do PWM e de toda a instrumentação envolvida. Após as etapas
de ajustes e calibrações, a primeira implementação experimental foi na malha de controle com
IFOC conforme descrito na Seção 2.4.2.
4.2.1 PERFIL DE ACIONAMENTO
O acionamento é realizado com o microcontrolador Piccolo a partir do código de-
senvolvido no software Code Composer Studio R©. A medição das variáveis geradas durante a
execução do código do controlador, são realizadas através de uma saída D/A do microcontrola-
dor, e visualizadas diretamente no osciloscópio. O valor apresentado no osciloscópio deve ser
reescalonado segundo a Equação (65), para determinar o valor exato da variável medida.
V r = V m
1000
3, 3Ft
(65)
sendo: V r o valor real, V m o valor medido pelo osciloscópio e Ft o fator de multiplicação.
O torque é medido através do transdutor de torque, a corrente do barramento CC atra-
vés do alicate amperímetro do osciloscópio, e a velocidade do eixo através de um tacômetro
acoplado. Todos os sinais são diretamente lidos no osciloscópio, sendo assim facilmente com-
parados.
A partir dos ganhos utilizados em simulação, os ganhos dos controladores PI’s, para
a análise experimental são determinados. Os ganhos experimentais são menores comparados
com os ganhos simulados. Na prática, a medição das correntes apresentam ruídos significativos.
Estes são minimizados através de filtros passa baixa, analógicos e digitais, deixando a resposta
do sistema mais lenta. Assim, os ganhos devem ser menores, para o bom funcionamento do
controlador. A Tabela 2 mostra os valores utilizados.
4.2.2 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO CONTROLADOR IFOC
A primeira análise realizada considerou a capacidade do controlador IFOC de seguir
uma referência de velocidade. Na Figura 34, mostra-se a velocidade de referência ω∗r em relação
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Tabela 2: Ganho dos controladores PI para aplicação experimental do acionamento vetorial com
método IFOC.
Controlador Ganho Proporcional Ganho Integral
Velocidade Kpω 0,3 Kiω 0,1
Fluxo Kpλ 4 Kiλ 12
Corrente ids Kpds 5 Kids 15
Corrente iqs Kpqs 5 Kiqs 15
a velocidade do eixo do motor ωr. Uma rampa é imposta de 500rpm/s para ω∗r , o valor medido é
de 3,3V, substituindo na Equação (65), obtêm-se 1000rpm. A velocidade do motor, ωr é medida
através do tacogerador, que por sua vez, gera uma tensão de 6,25V para a esta velocidade.
Velocidade
 do rotor**
Referência de 
velocidade*
*Sinal gerado com um conversor D/A
**Atraso devido ao filtro passa-baixo na sáida do tacogerador
Figura 34: Referência de velocidade imposta em relação a velocidade medida no eixo do motor de
indução.
A Figura 35 apresenta a velocidade ωr e o fluxo λdr na partida do MIT, o comporta-
mento é semelhante ao da Figura 13 obtida na teoria. O fluxo de referência λ∗dr atribuído é de
0,3Wb. Inicialmente o fluxo de magnetização é imposto em um intervalo de 3s. No momento
em que a velocidade de referência é inserida o fluxo aumenta até atingir um pico de 2,137V, que
equivale à 0,65Wb. O fluxo estabiliza e quando a velocidade atinge os 1000rpm, nota-se uma
pequena redução do fluxo o qual rapidamente volta ao fluxo de referência de 0,3Wb. A magneti-
zação do MIT é realizada com a aplicação da referência de fluxo constante, para uma velocidade
nula. As correntes do estator são apresentadas na Figura 36. No intervalo o tempo de 2 a 5s, o
rotor está parado, mas o estator já está magnetizado. A partir deste momento, a referência de
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velocidade é iniciada em uma rampa durante 2s até atingir a velocidade estabelecida.
wr
ldr
Figura 35: Comportamento do fluxo e velocidade no rotor durante o acionamento do MI para
fluxo constante.
ai
bi
ci
Figura 36: Comportamento da corrente trifásica durante o acionamento do MI para fluxo cons-
tante.
O fluxo rotórico de referência depende diretamente da corrente id, assim como o con-
trolador PI que determina a tensão vds. A Figura 37 ilustra a corrente id medida no acionamento
do motor, a qual chega ao valor de 1,75A durante a magnetização, tendo uma variação no início
da rotação, mas estabilizando na sequência.
A corrente em quadratura iq através do controlador gera uma tensão vqs que é aplicada
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id
Figura 37: Comportamento da corrente no eixo direto (id) durante o acionamento do MI para
fluxo constante.
iq
Figura 38: Comportamento da corrente de quadratura (iq) durante o acionamento do MI para
fluxo constante.
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ao estator, mantendo assim a velocidade de acordo com a referência. A corrente iq no momento
da partida é apresentada na Figura 38, nota-se que durante os 3s de magnetização, ela perma-
nece em zero, a partir do início da velocidade de referência, iq aumenta, tendo uma oscilação
que ocorre devido ao momento de inércia, assim que a velocidade atinge o valor de regime, a
corrente baixa para 0,07A.
Nota-se que durante os 3s de magnetização, ela permanece em zero. A partir do início
da rampa velocidade de referência iq aumenta. Ainda, uma oscilação ocorre devido ao momento
de inércia, assim que a velocidade atinge o valor de regime de referência, a corrente baixa para
0,07A.
Com os valores dos ganhos dos controladores estabelecidos, a análise para o melhorar a
eficiência energética pode ser trabalhada e comparada entre os diferentes perfis de acionamento.
4.3 CONTROLE DE FLUXO PARA AUMENTO DA EFICI-
ÊNCIA DO MI
O controle MBC é comparado com outras estratégias de comando de fluxo, utilizando
o método do controlador IFOC com o fluxo de referência constante e com o controle SC que
utiliza o método de Rosenbrock. Para todos os casos, o perfil de velocidade é mantido conforme
Figura 12, com uma rampa de aceleração de 500rpm/s. Durante o funcionamento, cargas são
inseridas no eixo do motor, estas ao se somar com o atrito do motor atingem os valores de
1,99Nm, 5,55Nm e 9,88Nm.
4.3.1 RESULTADOS EXPERIMENTAIS PARA CONTROLADORES DE
FLUXO
A - FLUXO CONSTANTE
O resultado com o fluxo constante é apresentado na Figura 39, com a velocidade e
o perfil de torque, e na Figura 40 com a corrente do barramento CC e o fluxo rotórico. Para a
velocidade, nota-se que, com a variação de carga, ωr sofre uma pequena queda, que rapidamente
retorna ao estado de regime, não oferecendo problemas no funcionamento, os 6,25V medidos
equivalem à 1000rpm.
O fluxo é mantido em 0,7Wb, no gráfico o valor indica 228,3mV, substituindo na Equa-
ção (65), com um fator de 100, o valor de λ′dr é confirmado. Este sinal tem uma pequena os-
cilação nos momentos de transição de carga, a qual é acionada em degraus conforme mostrado
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no gráfico representado por “T” na Figura 39.
A energia consumida durante este processo, pode ser analisada a partir da corrente do
barramento CC, representado por icc, e pela tensão CC do barramento que é mantida constante
Vcc = 311V . Com o produto de icc e Vcc, tem-se a potência consumida pelo conjunto. A Figura
40 apresenta o comportamento de icc em relação ao fluxo constante. v
1000rpm
w
r
1.99Nm
T
5.55Nm
9.88Nm
Figura 39: Comportamento da velocidade rotórica para fluxo constante e torque mecânico imposto
para fluxo constante, controle SC e controle MBC .
Os resultados obtidos nos gráficos, são descritos na Tabela 3, que considera o torque,
a corrente do barramento CC e a potência consumida pela plataforma de acionamento.
Tabela 3: Consumo para controlador IFOC com fluxo constante.
Torque (Nm) Corrente Barramento CC (A) Potência Instantânea (W)
1.99 1.118 347.69
5.55 2.963 921.49
9.88 4.690 1458.59
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ldr
1.118A
2.963A
4.690A
0.7Wb
Figura 40: Análise da corrente absorvida do barramento CC com fluxo contante para diferentes
perfis de carga.
B - CONTROLADOR DE BUSCA (SC) - MÉTODO ROSENBROCK
Este método conforme visto na Seção 3.2, trabalha com a busca do fluxo de referência
em regime permanente. O λ∗dr é decrementado ou incrementado, segundo o valor da potência
de entrada. A Figura 41 mostra o fluxo de referência para o mesmo perfil de carga.
Figura 41: Análise da corrente absorvida do barramento CC com fluxo determinado pelo contro-
lador SC com o método de Rosenbrock para diferentes perfis de carga.
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Pelo gráfico nota-se que para as duas primeiras cargas, o fluxo se manteve aproxima-
damente o mesmo, próximo a 0,61Wb. Quando a carga de 9,88Nm é inserida, o tempo de
convergência acaba sendo lento, levando cerca de 100s para estabilizar em 1,29Wb.
A velocidade para este caso se mantém constante, seguindo o valor de referência. A
corrente é diretamente influenciada pelo fluxo, no instante que a terceira carga é adicionada, a
corrente tem um acentuado aumento, vindo a diminuir conforme o fluxo rotórico é corrigido
pelo controlador. A Tabela 4 apresenta os resultados obtidos com o controlador SC.
Tabela 4: Consumo para controlador SC com o método de Rosenbrock.
Torque (Nm) Corrente Barramento CC (A) Potência Instantânea (W)
1,99 1,098 341,47
5,55 2,941 914,65
9,88 4,535 1410,38
O controlador SC pelo método de Rosenbrock atinge o valor de fluxo ótimo. O pro-
blema principal desta estratégia é o tempo de resposta que este apresenta, para condições de
operações que necessitem de diversos acionamentos, este método é eficiente, mas é lento com-
parado a outros controladores.
C - CONTROLE BASEADO EM UM MODELO - MBC
O controlador desenvolvido descrito na Seção 3.3 , é implementado na plataforma de
acionamento. O MIT é ligado e durante seu funcionamento, cargas são colocadas no eixo, com
a finalidade de verificar o comportamento do fluxo magnético, e com isso validar o controlador
de eficiência energética. Na Equação 64, o fluxo ótimo é determinado através das correntes
direta e quadratura, as quais aumentaram devido à carga e consequentemente o fluxo. O contro-
lador realiza a busca do fluxo ótimo para a mínima potência de entrada do inversor, mantendo
a velocidade constante. A fim de validar o controlador MBC proposto, alguns testes foram
realizados e a Figura 42 mostra a curva de torque imposta e o comportamento do fluxo rotórico.
As cargas são representadas pela letra C(x), o valor exato do torque no eixo e o fluxo
ótimo determinado é apresentado na Tabela 5. Para carga (C0) o motor opera acoplado ao
gerador de imã permanente, o que implica na soma do momento de inércia e coeficiente de
atrito do MIT e do gerador. As cargas C1-C6 são obtidas através de associações de resistores
de potência conectados aos terminais do gerador.
Com a variação do perfil de carga em um acionamento em malha aberta, a velocidade
tende a reduzir. Isto não acontece neste caso, pois o controlador de velocidade rapidamente
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C1
C2
C3
C4
C5
C6
C0
ldr*
T
Figura 42: Análise do fluxo para o controlador MBC para diferentes perfis de carga.
corrige o erro de velocidade, deixando-a sempre no valor de referência, que neste caso é de
1000rpm. A Figura 43 apresenta o gráfico obtido da velocidade e da corrente do barramento
CC (Icc), que é utilizada para determinar a potência de entrada consumida pela plataforma.
wr
Icc
1000rpm
0.401A
1.092A
1.835A
3.632A
4.485A
6.228A
2.634A
Figura 43: Comportamento da velocidade rotórica e análise da corrente absorvida do barramento
CC para diferentes perfis de carga.
Todos os resultados obtidos das Figuras 42 e 43 estão compilados na Tabela 5, que des-
creve o fluxo ótimo para cada perfil de carga, a potência mecânica (Pmec), que é determinada
a partir da equação Pmec(W ) = ωr(rad/s)T (Nm), sendo (T) o torque. A tensão do barra-
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mento CC (Vcc) se mantém sempre constante, e é ajustada inicialmente para 311V através de
um transformador ajustável que alimenta o painel de acionamento. A potência de entrada Pin é
calculada pela multiplicação da corrente e tensão do barramento CC e a potência de saída Pout
é medida pelo analisador de qualidade de energia na saída dos IGBT’s. Por fim, pode-se deter-
minar qual a potência perdida na comutação Pch dos IGBT’s, subtraindo a potência de entrada
pela potência de saída.
Tabela 5: Resultados com o controlador de eficiência.
Torque Pmec Fluxo Ótimo Icc Vcc Pin Pout Pch
(Nm) (W) (Wb) (A) (V) (W) (W) (W)
0,00 0,00 0,03 0,11 311 34,21 30 4,21
0,42 43,98 0,43 0,40 311 124,40 80 44,40
1,99 208,39 0,75 1,09 311 338,99 280 58,99
3,71 388,51 1,00 1,83 311 569,13 500 69,13
5,55 581,19 1,20 2,63 311 817,93 730 98,93
7,90 827,28 1,43 3,63 311 1128,93 1030 98,93
9,88 1034,63 1,61 4,48 311 1393,28 1290 103,28
10,83 1134,11 1,70 4,92 311 1530,12 1420 110,12
11,80 1235,69 1,79 5,38 311 1673,18 1550 123,18
12,52 1311,09 1,86 5,73 311 1782,03 1650 132,03
13,17 1379,16 1,92 6,07 311 1887,77 1740 147,77
13,49 1412,67 1,96 6,22 311 1934,42 1790 144,42
A curva para determinar o fluxo ótimo apresentado na simulação descrita na Seção 3.4,
mostrou para diferentes cargas, o mínimo fluxo necessário mantendo o bom funcionamento do
MIT.
Para comparar a potência ótima teórica absorvida, a potência de entrada e a potência
nos terminais do motor, utilizou-se dos valores da Tabela 5, na geração da Figura 44. A variação
das potências em relação a carga apresentam o mesmo comportamento linear, se diferenciando
apenas devido as perdas existentes no chaveamento.
A Figura 45 apresenta o resultado experimental para a curva da potência absorvida ver-
sus o fluxo rotórico para a carga de 5,5Nm. Com o motor operando em regime para uma carga
de 5,5Nm, o fluxo passou a ser incrementado manualmente de 0,4Wb até obter 1,9Wb. O valor
de minimo consumo do MIT indicado no gráfico foi de 248mA, que na realidade corresponde à
2,48 A e o fluxo ótimo imposto neste ponto foi de 1,2Wb.
O curva da potência de saída é muito semelhante a curva de potência ótima, isto com-
prova o bom desempenho do controlador proposto. Tendo em vista o comportamento do con-
trolador MBC, a mesma análise realizada com o Fluxo Constante FC e com o controlador SC é
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ótima(teórica)
out(terminal IGBT)
Figura 44: Relação da potência ótima obtida na teoria, potência de entrada medida no barramento
CC e potência de saída dos IGBT’s.
’
Pin
0,4Wb
1,2Wb
’
Pin
Figura 45: Análise da mínima potência absorvida em relação ao fluxo rotórico imposto.
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feita para o controlador proposto, a Figura 46 apresenta o comportamento da corrente CC e do
fluxo rotórico, considerando as mesmas cargas.
icc
ldr
1.053A
2.562A
4.460A
0.75Wb
1.23Wb
1.61Wb
Figura 46: Análise da corrente absorvida do barramento CC com controlador MBC para diferen-
tes perfis de carga.
Nota-se que com o MBC o fluxo rotórico tem uma velocidade de resposta mais rápida
em relação ao método de Rosenbrock, principalmente em relação a carga de 9,88Nm. O fluxo
ótimo obtido para as três cargas foram de 0,62, 0,98, 1,35Wb. A corrente é menor comparada
aos casos anteriores, logo as perdas serão reduzidas.
Tabela 6: Consumo para controlador MBC.
Torque (Nm) Corrente Barramento CC (A) Potência Instantânea (W)
1,99 1,053 327,48
5,55 2,562 796,78
9,88 4,460 1387,06
4.3.2 COMPARAÇÃO DOS RESULTADOS
O desempenho dos controladores de eficiência, são comparados a partir dos resultados
obtidos na Seção 4.3.1. Um dos objetivos do trabalho é analisar diferentes tipos de controladores
propondo um novo modelo baseado nas perdas, a fim de melhorar a eficiência energética no
MIT. Assim sendo, a potência média é a variável comparada, para as mesmas condições de
operações, estes resultados são apresentados na Tabela7.
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Tabela 7: Comparação dos Resultados.
Controlador Carga Potência de Consumo de
(Nm) Entrada(W) Energia (Wh)
1,99 347,69 5,79
Fluxo Constante 5,55 921,49 15,35
9,88 1458,59 24,30
1,99 341,47 5,69
Controlador SC 5,55 914,65 15,24
9,88 1410,38 23,50
1,99 327,48 5,45
Controlador MBC 5,55 796,78 13,27
9,88 1387,06 23,11
Entre os três métodos abordados, o controlador MBC é o que apresenta melhor efi-
ciência energética, para as três cargas impostas. Pela potência de entrada da plataforma em
Watt-hora, nota-se que para o fluxo constante, o consumo ficou acima dos valores resultantes
do controle SC e do MBC. A Figura 47 mostra a porcentagem de consumo para cada controla-
dor.
Para os casos estudados, mostra-se que o controlador MBC é o de melhor desempenho,
mantendo as características de funcionamento do motor de indução trifásico em perfeitas condi-
ções de operação. Nas ocasiões que ocorrem vários acionamentos, durante o regime de trabalho,
o consumo será reduzido, pois a resposta do controlador MBC é de rápida convergência.
FC SC MBC
Carga 1 Carga 2 Carga 3
100% 100%                                  100%
98,27% 99,28%
96,70%
94,12%
86,44%
95,10%
Figura 47: Comparação do consumo de energia para diferentes estratégias de controle de eficiên-
cia.
Considerando o Fluxo Constante (FC) como a máxima potência consumida (100%),
nota-se que para os três perfis de carga, tanto para o controlador SC como para o controlador
MBC o consumo foi reduzido. A Figura 48 apresenta a eficiência energética para cada caso.
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Sendo o Fluxo Constante (FC) a referência (0%) de economia, nota-se que para a carga 1, a
eficiência foi de 5,88%, a carga 2 que equivale à 1/3 da carga nominal, a economia de energia
chega à 13,56%, já para a carga 3, fica constatada uma eficiência de 4,9%.
Carga 1 Carga 2 Carga 3
0% 0% 0%
1,73%
5,88%
0,72%
13,56%
3,30%
4,90%
FC SC MBC
Figura 48: Comparação da economia de energia dos controladores FC, SC e MBC para diferentes
perfis de carga.
4.4 SUMÁRIO DO CAPÍTULO
Neste Cápitulo apresentou-se a análise experimental dos controladores estudados. Para
obter os resultados práticos, uma plataforma de acionamento de motores de indução é projetada
e montada, sendo o layout apresentado na Seção 4.1.2. O controlador IFOC foi implementado
inicialmente, validando o seu controle e o funcionamento da plataforma de acionamento. Na
sequência, os controladores com Fluxo Constante, Controlador SC e o Controlador MBC foram
implementados individualmente, e por fim analisados, verificando a eficiência energética de
cada método. Verificou-se que o controlador proposto MBC possui menor consumo (cerca de
14% em certos casos) e portanto é o mais eficiente energicamente.
80
5 CONCLUSÕES
O alto consumo de energia elétrica nas indústrias é gerado principalmente pelos mo-
tores de indução. Tendo em vista que a eficiência destas máquinas pode ser melhorada a partir
de seu acionamento, a busca por uma alternativa inovadora, motivou o desenvolvimento deste
trabalho, a fim de encontrar uma solução para este problema.
Neste trabalho foram apresentados os modelos matemáticos do motor de indução tri-
fásico, envolvendo as principais variáveis da máquina. Também mostrou-se as transformações
de coordenadas, utilizadas para simplificar as equações. Com a aplicação das tensões de eixo
direto e em quadratura, o circuito equivalente do motor de indução, com o eixo de referência em
“d” e “q” foi apresentado. Os parâmetro do motor em estudo foram determinados com ensaios
desenvolvidos em laboratório. Com as variáveis disponíveis e com o modelo simplificado do
MIT, simulações foram realizadas, obtendo as correntes trifásicas, velocidade e torque, vali-
dando o modelo utilizado. Nestas simulações a resistência do ferro foi desconsiderada, tendo
em vista que suas perdas são significativamente pequenas.
Os acionamentos dos MIT’s com controle de velocidade, são normalmente realizados
através do controle escalar ou do controle vetorial, ambos discutidos neste trabalho. O controle
orientado indiretamente pelo campo IFOC, mostrou-se tratar de um sistema robusto e de bom
desempenho. A modelagem desta estratégia de controle é definida, a partir das equações que
relacionam o vetor de fluxo rotórico, com o vetor de corrente estatórica. As simulações do
controlador IFOC com um fluxo de referência constante, para um perfil de velocidade variável,
e para diferentes perfis de carga, atingiu as expectativas durante seu funcionamento, uma vez
que os controladores atuaram corrigindo os erros de corrente, fluxo e velocidade.
A diminuição das perdas do motor de indução, se faz necessária para que haja um
aumento da eficiência energética. Com o objetivo de discutir os pontos de principais perdas,
na Seção 3.1, apresentou-se as partes construtivas do acionamento e do MIT, verificando assim,
quais variáveis podem ser trabalhadas, sem que ocorra prejuízo ao funcionamento da máquina,
melhorando assim a eficiência. No modelo elétrico do motor, as perdas no cobre através das
resistências do estator e rotor já são referenciadas, assim como no modelo mecânico as perdas
por atrito e ventilação através do coeficiente de atrito. Deste modo, as perdas que restam a
ser diminuídas são as do núcleo, que representam valores consideráveis de consumo e com um
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possível decremento o rendimento do motor pode ser melhorado significativamente.
Na busca por alternativas de controle para diminuir o consumo do MIT, uma revisão da
literatura foi realizada, conforme descrito na Seção 3.2, onde várias abordagem são menciona-
das e entre elas, as que mais se destacam são os controladores de busca SC e a dos controladores
baseados em modelos de perdas LMC. A partir destes métodos um novo controlador de eficiên-
cia energética foi proposto, chamado de MBC - Model Based Control, com o qual simulações
foram realizadas, validando este novo método.
No capítulo 4 é apresentada outra contribuição deste trabalho: uma plataforma de aci-
onamentos de motores de indução foi elaborada e montada em laboratório. O projeto e imple-
mentação desta plataforma teve o objetivo de permitir a obtenção de resultados experimentais da
implementação dos diferentes controladores que a literatura apresenta, realizando uma análise
real de operação, ou seja, com a possibilidade de variar a carga no eixo do motor. O controla-
dor IFOC foi implementado inicialmente, validando o bom desempenho dos controladores de
velocidade, corrente, fluxo e o funcionamento da plataforma de acionamento. A plataforma fica
disponível, para o desenvolvimento de novas pesquisas, voltadas aos controladores de eficiên-
cia.
Outro ponto relevante deste trabalho é análise experimental da eficiência energética
do MIT. Os principais controladores foram simulados e implementados experimentalmente. O
controlador IFOC com Fluxo Constante FC, obteve a resposta com o maior consumo de energia,
seguido do controlador SC que utiliza o método de Rosenbrock, este por sua vez, chega a atingir
o fluxo ótimo, no entanto, o tempo de resposta chega a 60s para um torque de 9,88Nm. Este
método para ser eficiente, necessita de uma aprendizagem inicial para cada potência no eixo
do motor, algumas literaturas recomendam a lógica Fuzzy. A outra alternativa é a utilização
do LMC, que mostrou uma resposta de no máximo 2s para convergir, mostrando-se o controle
mais eficaz para condições onde haja várias transições de acionamentos.
Baseado na teoria dos controladores LMC, o novo controlador foi proposto MBC. A
busca do fluxo ótimo é realizado através da Equação 64, que com os parâmetros do motor
identifica qual a melhor condição de operação, independente da carga. Apesar das variáveis do
motor serem alteradas com o aquecimento do motor, o controlador mostrou-se eficiente perante
as outras estratégias. Com os ensaios experimentais, os controladores com FC, SC e MBC
foram comparados. Sendo o consumo do FC utilizado como referência com 0% de eficiência,
para os três perfis de carga imposto (1,99, 5,55, e 9,88Nm). O controlador SC apresentou uma
eficiência de 1,73%, 1,72% e 3,30%, enquanto o controlador MBC foi o mais eficiente com
5,88%, 13,56% e 4,90%.
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5.1 PROPOSTA DE TRABALHOS FUTUROS
Apesar deste trabalho considerar diversos fatores sobre implementação de controla-
dores IFOC e de eficiência para motores de indução, diversas questões permanecem abertas a
discussão e análise. Como sugestão para trabalhos futuros pode-se citar:
• Substituição de sensores mecânicos de velocidade por técnicas de estimação (Sensorless),
que reduzam o custo de implementação do sistema de controle;
• Analisar a sensibilidade dos parâmetros do MIT, devido ao aquecimento, para controla-
dores LMC.
• O controlador IFOC pode ser substituído por controladores DTC, FOC, ou outros méto-
dos modernos;
• Considerar perdas no ferro para o modelo proposto;
• Outros métodos de estimação para fluxo e escorregamento.
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APÊNDICE A -- PARÂMETROS DO MOTOR DE INDUÇÃO
As equações e relações envolvendo variáveis do modelo do motor foram mostradas na
Seção 2.1.1. Aqui será definido o procedimento para determinar as resistências e indutâncias no
motor, a partir do circuito equivalente em regime permanente do motor. Os ensaios necessários
para determinar os parâmetros são baseados na norma internacional IEEE 112 [NEMA, 2004],
a qual apresenta três ensaios: um ensaio com corrente contínua, um ensaio a vazio e um ensaio
com o rotor bloqueado.
O ensaio de corrente contínua consiste na aplicação da corrente nos enrolamentos do
motor. A partir da tensão e corrente medida se obtém o valor da resistência de cada fase. Nota-
se que existe uma pequena variação entre as resistências, isto ocorre devido as características
construtivas dos enrolamentos. A Tabela 8 apresenta os valores obtidos das resistências elétricas
de cada fase, e a resistência média, é utilizada para as simulações. Existe uma variação do valor
da resistência com o aumento da temperatura, descrito em [SOUSA et al., 2011], esta variação
é pequena, cerca de 0,15Ω para uma variação de 40oC, de forma que foi desconsiderada nas
simulações.
Tabela 8: Resistências Elétricas do Estator.
Resistência Valor Unidade
Fase A 1,73 Ω
Fase B 1,75 Ω
Fase C 1,69 Ω
Média 1,72 Ω
O ensaio a vazio e realizado com a aplicação da tensão nominal. Com o resultado deste
ensaio é possível determinar tanto a reatância de magnetização XM , quanto o componente que
representa as perdas no ferro. Deixando o rotor livre (sem carga), o escorregamento (se) é muito
pequeno (aproximadamente zero), ou seja, ωr=ωs, assim a resistência rr((1− se)/se)) torna-se
elevada, e a impedância do circuito do rotor, referida ao estator, assume um valor tal que a
corrente no circuito do rotor pode ser desprezada. A Tabela 9 apresenta os principais resultados
obtidos.
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Tabela 9: Resultados do ensaio a vazio conectado em triângulo.
Parâmetros Valor Unidade
Tensão de fase 220 V
Corrente de linha fase A 6,1 A
Corrente de linha fase B 5,8 A
Corrente de linha fase C 5,9 A
Corrente de fase 3,425 A
Potência Ativa 0,27 kW
Potência Reativa 2,28 kVAr
Potência Aparente 2,27 kVA
Fator de Potência 0,118 -
A soma da reatância de magnetização e a reatância do estator, pode ser calculada a
partir da potência reativa medida no ensaio a vazio e a corrente de fase do motor.
XM +Xls =
Qin
3i2s
=
2280
3.(3, 425)2
= 64, 48Ω (66)
O ensaio de rotor bloqueado se faz necessário para determinar a resistência rotórica.
Aplica-se uma tensão C.A. iniciando-se em 0V e aumentando gradativamente, de modo a se
obter, no máximo, a corrente nominal. Pelo fato do rotor estar travado, a velocidade do fluxo
vista do rotor é igual a velocidade deste fluxo vista do estator. Os resultados deste ensaio é
apresentado na Tabela 10, para uma frequência de 60Hz.
Tabela 10: Resultados do ensaio de rotor bloqueado.
Parâmetros Valor Unidade
TensÃ£o de fase 45,5 V
Corrente de linha fase A 11,2 A
Corrente de linha fase B 11,7 A
Corrente de linha fase C 11,6 A
Corrente de fase média 6,63 A
Potência Ativa 0,43 kW
Potência Reativa 0,79 kVAr
Potência Aparente 0,9 kVA
Fator de Potência 0,48 -
Com o valor da resistência do estator e os valores obtidos no ensaio de rotor bloqueado
é possível determinar o valor da resistência do rotor a partir da Equação 67,
rr =
√
Pin
3
− i2srs
i2s
=
√
430
3
− 6, 6321, 72
6, 632
= 1, 24Ω (67)
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onde Pin é a potência ativa de entrada. Através da potência reativa de entrada Qin, obtida no
ensaio de rotor bloqueado, a soma das reatâncias Xls e Xlr podem ser determinadas. A partir
da corrente de entrada is é encontrado:
Xls +Xlr =
Qin
3i2s
=
790
3.(6, 63)2
= 5, 97Ω (68)
Segundo a Norma [NEMA, 2004], o valor da reatância do estator depende da classe do
motor, a Tabela 11 traz os valores estabelecidos.
Tabela 11: Distribuição empírica de reatâncias de dispersão em motores de indução.
Classe de motor Descrição Xls Xlr
A Conjugado de partida normal, corrente de partida normal 0,5 0,5
B Conjugado de partida normal, corrente de partida baixa 0,4 0,6
C Conjugado de partida elevado, corrente de partida baixa 0,3 0,7
D Conjugado de partida elevado, escorregamento elevado 0,5 0,5
Rotor bobinado Desempenho varia segundo a resistência do rotor 0,5 0,5
Fonte: [FITZGERALD et al., 2006]
Como o motor em questão é da classe A pode-se dizer que:
Xls = Xlr = 2.98Ω (69)
Assim a a reatância de magnetização será:
XM = 64, 48− 2.98 = 61, 5Ω (70)
A norma IEEE 112 sugere uma frequência de ensaio de rotor bloqueado de 25% da frequência
nominal. Os efeitos da frequência são desprezados frequentemente em motores abaixo de 25HP
nominais e então a impedância de rotor bloqueado pode ser medida diretamente em frequência
nominal [FITZGERALD et al., 2006].
Através dos ensaios apresentados na Seção A, os parâmetros do motor de indução
trifásico são apresentados na Tabela 12.
Os valores de Xls, Xlr e XM são as reatâncias de magnetização do estator do rotor e a
mútua, respectivamente. O Jn e o Bn correspondem ao momento de inércia e ao coeficiente de
atrito, estes obtidos junto ao fabricante do motor. Os dados obtidos nos ensaios, sao utilizados
nos modelos das simulações e nos ensaios experimentais.
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Tabela 12: Parâmetros do motor.
Parâmetros Valor Unidade
Potência Nominal 3 kW
Tensão 220 V
ωr 1715 rpm
Torque 16,7 Nm
Corrente 11,1 A
rs 1,72 Ω
Xls 2,98 Ω
Xlr 2,98 Ω
XM 61,49 Ω
rr 1,24 Ω
Jn 0,0105 kgm2
Bn 0,02 Nms
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APÊNDICE B -- MODULAÇÃO POR LARGURA DE PULSO - PWM SENOIDAL
AMOSTRADO
A técnica de PWM ( Pulse Width Modulation) utiliza uma fonte de tensão contínua
para gerar uma frequência variável, necessária para controlar o acionamento de motores elé-
tricos, normalmente esta técnica é inserida nos conversores DC/AC, que transformam corrente
contínua em corrente alternada. A técnica utilizada trata-se do PWM senoidal amostrado con-
forme Figura 49, onde os instantes de comutação dependem de uma senóide, através da amos-
tragem periódica desta onda.
t
v(t)
Figura 49: Sinal amostrado.
Fonte: [CARATI, 1999]
A Equação 71 determina como os pontos de amostragem são obtidos através da frequên-
cia de amostragem segundo [CARATI, 1999].
ti =
i− 1
fa
(71)
onde ti é o i é o iésimo ponto de amostragem e fa é a frequência de amostragem.
A energia que à carga recebe em cada período de amostragem, deve ser igual a que seria
entregue durante o mesmo intervalo de tempo, segundo a Figura 50 aárea A11 de um período de
amostragem com nível de tensão variável (Vca) e ∆T constante deve corresponder à área A12
de um períodos de amostragem com nível de tensão constante (Vcc) e com ∆T variável. Os
tempos de chaveamento são determinados a partir da Equação 72.
tc =
Ta.Va
Vcc
+
Ta
2
(72)
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Figura 50: Principio do PWM.
Fonte: [CARATI, 1999]
onde tc é o tempo de condução da chave, Ta é o período de amostragem. Va é a tensão de
amostra, que deve ser sempre menor que Vcc/2 para que não ocorram tempos negativos. Outra
consideração importante, é que a amplitude da onda senoidal sempre deverá ser menor que a
metade de Vcc, caso fosse maior os tempos de comutação poderiam ser maiores que o período
máximo do pulso ou negativos, inviabilizando o uso da técnica [CARATI, 1999].
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APÊNDICE C -- INSTRUMENTAÇÃO
Na medição das correntes de alimentação do motor e da tensão do barramento CC, são
utilizados sensores de efeito Hall. Os sensores de corrente são do modelo LA55-P, medindo uma
variação de até 50 A eficaz com precisão de ±0,65% e os sensores de tensão são do modelo LV
25-600, medindo valor de até 600V eficaz, com precisão de ±0,8%, apresentados nas Figuras
52, 51, ambos fabricados pela LEM.
a) b)
Figura 51: a) Transdutor de Corrente; b) Circuito de ligação.
a) b)
Figura 52: a)Transdutor de tensão; b) Circuito de ligação.
As leituras realizadas pelos sensores necessitam ser amplificadas e condicionadas, de
maneira que os valores sejam precisos e compatíveis com os níveis de leitura do conversor A/D
do microcontrolador. Neste experimento utilizou-se de placas de condicionamento para os si-
nais provenientes do encoder, dos transdutores de tensão e corrente e do processador. O encoder
responsável em fazer a leitura de velocidade é da marca Hengstler modelo AC-58, conforme Fi-
gura 53, este equipamento gera um sinal de 12 bits, com amplitude do sinal sendo a mesma da
alimentação, neste caso 15V. Como o conversor A/D aceita um sinal de no máximo 3,3V, estes
sinais são condicionados utilizando a placa de aquisição de velocidade (módulo 8) da Figura 33.
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Os sinais gerados pelos transdutores são direcionados para a placa de condicionamento de si-
nais (módulo 7) da Figura 33. Esta placa utiliza amplificadores operacionais INA128 e AD708,
a partir de então os sinais são enviados para o microcontrolador.
Figura 53: Encoder absoluto.
Figura 54: Sinais utilizados do encoder.
O transdutor de torque utilizado entre os eixos das máquinas é do modelo T22/100,
fabricado pela HBM. Sua medição é de até 100Nm, com uma margem de erro de 3%. A Figura
55 ilustra o modelo, que mede o torque mecânico do motor em estudo, assim sendo possível
determinar a potência mecânica da carga, com a multiplicação do torque e da velocidade.
Acoplamento
eixo “a”
Acoplamento
eixo “b”
conector
sinal analógico
a) b)
Figura 55: a) Transdutor de torque; b) Detalhamento das conexões.
94
O processador (módulo 13) utilizado é da família Piccolo TMS32F28069 da Texas
Instruments, apresentado na Figura 56. Uma placa de acoplamento é desenvolvida para interface
com os sinais de entrada e saída, através de dois conectores DB15 e um DB9. A linguagem C é
utilizada para a programação através do software Code Composer Studio R©.
a) b)
Figura 56: a) Piccolo TMS32F28069; b) Detalhes do microcontrolador.
O Piccolo é um dispositivo robusto, para aplicações em tempo real, otimizado para
operações matemáticas. Seu clock é de 80Mhz, com processamento em ponto flutuante, 128KB
de memória flash e 100KB de RAM, 12 canais A/D e 32 pinos de I/O. O PWM trabalha em
uma resolução de 65ps e os canais ADC com uma taxa de amostragem de 4.6MSPS.
A alimentação do sistema é feita por uma Fonte de tensão tripla LRI-Q30c de 100
Watts, as tensões usadas são de +15V, -15V, +5V e 0V, a fonte é apresentada na Figura 57.
a) b)
Figura 57: a) Fonte de alimentação; b) Detalhes de alimentação.
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APÊNDICE D -- PUBLICAÇÕES RESULTANTES DESTA DISSERTAÇÃO
C.1 ARTIGO PUBLICADO EM ANAIS DE CONGRESSO.
PELEGRIN, Jesse de; CARATI, Emerson Giovani; TORRICO, César Rafael Claure. A New
Model Based Control Strategy For Energy Efficiency Improvement of Induction Motors
With Variable Load In: COBEP 2013 - XII Congresso Brasileiro de Eletrônica de Potência,
2013, Gramado, RS. Proceedings of the 12th Brazilian Power Electronics Conference, 2013. v.
único. p. 1-8.
